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Sommario 
In questo elaborato si affronta lo studio delle più comuni topologie circuitali di stadi di uscita a simmetria 
complementare: l’inseguitore di emettitore, la coppia complementare a retroazione e la recente 
configurazione a quartetto complementare. Questi stadi amplificatori sono caratterizzati dall’avere 
guadagno in tensione circa unitario e un’elevata amplificazione in corrente. Per ciascuna tipologia verrà 
analizzato, sempre nell’ambito delle basse frequenze, il guadagno, la resistenza di ingresso, la resistenza di 
uscita e le loro condizioni di polarizzazione in classe B. Il circuito è costituito da una sezione pilota o driver 
formato da una coppia di BJT complementari a media potenza, da una sezione finale che comprende una o 
due coppie di transistor bipolari di potenza e da qualche resistore accessorio. 
Data l’esigenza di verificare in pratica ciò che si ottiene dalle simulazioni e dai calcoli manuali, si 
studieranno anche i circuiti ed i componenti accessori utilizzati di norma negli stadi finali ad 
audiofrequenza, nonché si progetterà un circuito di controllo del punto di lavoro atto a realizzare 
efficacemente le misure di interesse. 
Parallelamente si effettuerà una revisione del modello a parametri ibridi del transistor, a causa dei limiti 
dell’utilizzo dello stesso per correnti elevate, rendendolo più preciso attraverso misurazioni dirette sui 
componenti usati. 
 
   vi 
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1.  Panoramica sugli amplificatori audio 
Un sistema amplificatore ha in generale la funzione di amplificare i segnali di modesta ampiezza 
provenienti, ad esempio, da un microfono, da un'antenna ricevente oppure da un trasduttore, e renderli 
adatti a pilotare dispositivi che richiedono potenza per il loro funzionamento quali altoparlanti, antenne 
trasmittenti, servo-motori, elettromagneti, ecc.. 
Il sistema amplificatore è composto da un certo numero di stadi in cascata. I primi stadi trattano il segnale 
d'ingresso, e lo amplificano, in base alla necessità, in tensione oppure in corrente; poiché in questa fase le 
escursioni delle grandezze d'amplificare sono di modesta ampiezza è possibile utilizzare per l'analisi di 
questi stadi i modelli per piccoli segnali dei componenti attivi (BJT, JFET, MOSFET). Un'altra importante 
compito di questi stadi è quello di confrontare la grandezza di uscita dell'intero amplificatore con il segnale 
d'ingresso, ovvero di applicare la reazione negativa o retroazione. 
Lo stadio finale o stadio di potenza ha a sua volta il compito di fornire al carico la potenza richiesta. Il 
segnale presenta qui un'ampia escursione sia in tensione che in corrente ed il componente attivo non può 
più essere rappresentato con il suo modello per piccoli segnali, ma deve essere considerato operante in una 
vasta zona delle sue caratteristiche. Sono di particolare rilevanza parametri quali la distorsione, il 
rendimento, la dissipazione termica, le impedenze di ingresso e di uscita, il guadagno, misurati su ampi 
segnali. Solitamente si considerano di potenza gli amplificatori in grado di erogare al carico potenze 
superiori al centinaio di mW; in base al campo di applicazione questi possono essere classificati come: 
·  amplificatori di potenza audio: trattano il segnale audio (20Hz - 20kHz ) rendendolo adatto ad 
alimentare i carichi di bassa impedenza costituiti dagli altoparlanti, in genere da 4 - 8 Ohm; 
·  amplificatore di potenza a radiofrequenza: forniscono la potenza necessaria per trasmettere segnali 
su di un'antenna;  
·  amplificatore di potenza per applicazioni industriali: lavorano generalmente in bassa frequenza e 
sono adatti a pilotare componenti industriali quali gli attuatori (servo-motori, motori passo-passo, 
solenoidi ). 
In questo elaborato si analizzeranno alcuni schemi di stadi finali ad audiofrequenza. Il mondo 
dell'amplificazione audio è vasto e copre campi di impiego diversi, ognuno con le proprie necessità. 
Vi sono amplificatori di potenza in contenitori minidip da impiegare in apparecchi portatili, progettati per 
assorbire una bassa corrente a riposo; amplificatori per strumenti musicali che sovente presentano controlli 
e regolazioni particolari per personalizzarne il suono; amplificatori hi-fi, costruiti e tarati a mano, che 
presentano una bassissima distorsione ed un altissimo prezzo di listino
[1]. 
 
 
Figura 1.1 (sopra): Il contenitore MINIDIP ospita l’integrato 
  TBA820M. Potenza di uscita: 2W su 8 Ω a 12V, 
  corrente a riposo: 4 mA. 
 
 
Figura 1.2 (a destra): amplificatore stereo HALCRO dm38 
  Potenza di uscita: 180W su 8 Ω 
  Distorsione armonica totale: -110dB 
  Prezzo: € 26.940,00.  
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1.1.  Struttura degli amplificatori audio
 
Con la commercializzazione di transistor 
dal 1960, si ebbero via via nuove architetture degli amplificatori 
audio. 
I primi schemi infatti ricalcavano la struttura degli amplificatori a 
valvole termoioniche (o tubi a vuoto), dove i componenti attivi 
dello stadio finale avevano come carico un trasformatore 
adattatore di impedenza; questo era pesante ed introduceva sia 
distorsione dovuta alle saturazione del nucleo, sia distorsione di 
fase agli estremi della banda audio, limitando l'ammontare di 
retroazione applicabile. Successivamente furono progettati stadi 
finali senza trasformatore di uscita, ma utilizzavano una 
configurazione nota come quasi-complementare, che aveva due 
transistor dello stesso tipo (NPN), che è quindi asimmetrica, 
poiché i transistor di tipo PNP dell'epoca non riuscivano ad 
erogare elevate correnti. 
Con l'avvento dei transistor PNP di potenza si affinò la struttura dell'amplificatore che conosciamo oggi.
 
Le parti 
Figura 1.5: I tre stadi dell'amplificatore
 
Figura 1.3: amplificatore Marshall 
basso elettrico. Per sfruttare 
particolari peculiarità sonore, alcuni 
amplificatori per strumenti musicali 
sono costruiti ancora oggi utilizzando 
le valvole termoioniche.
 
 
Struttura degli amplificatori audio 
Con la commercializzazione di transistor affidabili, a partire circa 
dal 1960, si ebbero via via nuove architetture degli amplificatori 
I primi schemi infatti ricalcavano la struttura degli amplificatori a 
valvole termoioniche (o tubi a vuoto), dove i componenti attivi 
avevano come carico un trasformatore 
adattatore di impedenza; questo era pesante ed introduceva sia 
distorsione dovuta alle saturazione del nucleo, sia distorsione di 
fase agli estremi della banda audio, limitando l'ammontare di 
uccessivamente furono progettati stadi 
finali senza trasformatore di uscita, ma utilizzavano una 
complementare, che aveva due 
transistor dello stesso tipo (NPN), che è quindi asimmetrica, 
epoca non riuscivano ad 
Con l'avvento dei transistor PNP di potenza si affinò la struttura dell'amplificatore che conosciamo oggi.
La maggior parte degli amplificatori audio a stato 
solido di oggi ricalca una struttura a tre stadi.
Il primo è uno stadio a transconduttanza, poiché 
amplifica una differenza di tensione ma la porta 
all'uscita sotto forma di corrente; questo stadio è 
chiamato anche stadio di ingresso. Il secondo è uno 
stadio a transimpedenza, che riceve il s
precedente sotto forma di corrente, lo amplifica, e lo 
porta in uscita sotto forma di tensione; per questo è 
chiamato anche stadio amplificatore di tensione. Il 
terzo è lo stadio finale, o di uscita, normalmente a 
simmetria complementare, che di solito ha un 
guadagno di tensione unitario. 
Ci sono notevoli meccanismi che rendono questa una 
struttura vantaggiosa rispetto ad altre.
Le interazioni non volute tra gli stadi sono minime: il 
segnale che esce dal primo stadio ed entra nel 
Figura 1.5: I tre stadi dell'amplificatore audio. 
Figura 1.4: Stadio finale push
  trasformatore.
 
 
3: amplificatore Marshall per 
basso elettrico. Per sfruttare 
particolari peculiarità sonore, alcuni 
amplificatori per strumenti musicali 
sono costruiti ancora oggi utilizzando 
le valvole termoioniche. 
Con l'avvento dei transistor PNP di potenza si affinò la struttura dell'amplificatore che conosciamo oggi. 
La maggior parte degli amplificatori audio a stato 
a tre stadi. 
Il primo è uno stadio a transconduttanza, poiché 
amplifica una differenza di tensione ma la porta 
all'uscita sotto forma di corrente; questo stadio è 
chiamato anche stadio di ingresso. Il secondo è uno 
stadio a transimpedenza, che riceve il segnale dal 
precedente sotto forma di corrente, lo amplifica, e lo 
porta in uscita sotto forma di tensione; per questo è 
chiamato anche stadio amplificatore di tensione. Il 
terzo è lo stadio finale, o di uscita, normalmente a 
solito ha un 
Ci sono notevoli meccanismi che rendono questa una 
struttura vantaggiosa rispetto ad altre. 
Le interazioni non volute tra gli stadi sono minime: il 
segnale che esce dal primo stadio ed entra nel 
Figura 1.4: Stadio finale push-pull a 
trasformatore. 3 
 
secondo è sotto forma di corrente, e la sua escursione in tensione è minima, cosicché non si verifica 
l'effetto Early nel primo stadio; il condensatore di compensazione nel secondo stadio fissa il polo 
dominante dell'intero amplificatore e riduce anche l'impedenza di uscita del secondo stadio, dato che il 
terzo stadio presenta una resistenza di ingresso non lineare. 
L'amplificatore possiede un elevato guadagno ad anello aperto: guadagni di tensione di 100dB in continua 
sono comuni in questi amplificatori; per erogare 50W su 8 Ω di norma sono richiesti circa 30dB e quindi si 
sfrutta opportunamente il guadagno in eccesso per la retroazione. 
Questo guadagno è fornito dai primi due stadi poiché le stadio di uscita è di norma a guadagno unitario. Si 
usano generatori di corrente come carico e come polarizzazione per questi due stadi, permettendo così 
guadagni elevati. 
Il primo stadio ha il compito di sottrarre il segnale di uscita dal segnale di ingresso, amplificarlo, e generare 
così il segnale errore da inviare allo stadio successivo. I fattori critici di questo stadio sono il CMRR (common 
mode rejection ratio) ed il PSRR (power supply rejection ratio), ovvero la reiezione di modo comune e la 
reiezione dell'ondulazione di alimentazione. Per minimizzare questi fenomeni si usa come carico uno 
specchio di corrente e si polarizzano gli emettitori con un generatore di corrente. Altri parametri di 
notevole importanza sono la linearità e la resistenza di ingresso. 
Il secondo stadio deve produrre tutta l'escursione in tensione necessaria al terzo stadio; la capacità 
collegata fra collettore e base trasforma questo stadio in un integratore, e questo fissa la frequenza di 
taglio ad anello aperto. Questo amplificatore ha come carico un generatore di corrente e spesso non è 
direttamente accoppiato al terzo stadio; si interpone un transistor aggiuntivo che funge da buffer. Questo 
transistor può essere inserito sia dentro che fuori dalla rete di retroazione capacitiva locale, può formare 
una configurazione a cascode, o si possono avere altre configurazioni in base alle necessità. 
Il terzo ed ultimo stadio concettualmente può essere ricondotto ad un semplice buffer di tensione. Esso 
infatti non ha guadagno in tensione, ma amplifica in corrente. 
In base alla classe di funzionamento, gli stadi di uscita si diversificano per rendimento e distorsione. 
È compito di questo progetto studiare le diverse topologie di questo stadio, caratterizzandone il guadagno 
e le resistenze di ingresso e di uscita. 
 
La retroazione 
 
L'amplificatore a tre stadi è un sistema retroazionato. È risaputo dalla teoria dei controlli che una funzione 
di trasferimento a catena aperta con un solo polo è sempre stabile. Lo stadio amplificatore di tensione in sé 
risulta avere un solo polo, la cui frequenza è fissata in fase di progetto; anche gli altri stadi hanno le loro 
frequenze di taglio, ma spesso sono di difficile previsione per il progettista. Se si riuscisse però ad 
allontanare i poli a frequenza elevata dal polo dominante, il sistema, alla frequenza di transizione, si 
comporterebbe come un sistema del primo ordine, garantendo la stabilità. La frequenza di taglio dei 
transistor usati nello stadio di ingresso è di circa 100 MHz mentre quella dei transistor dello stadio di uscita 
è di circa 2 MHz. Il problema ricade quindi sullo stadio di uscita, che ha il polo più vicino a quello dominante 
del secondo stadio. 
La teoria dei controlli che spiega che alcune caratteristiche del sistema, come l'ondulazione della risposta in 
frequenza o la distorsione armonica totale, vengono drasticamente ridotte quando si chiude l'anello di 
retroazione, per la precisione di un fattore 
A b + 1
1
, dove β è l'ammontare di retroazione riportata 
all'ingresso ed A il guadagno ad anello aperto. 
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Figura 1.6: Modello semplificato dell’amplificatore (a sinistra) e 
sua risposta in frequenza (a destra). 
 
 
Nello schema di principio di figura 1.6 l'amplificatore a transconduttanza G1 rappresenta lo stadio di 
ingresso, l'integratore U1 (con guadagno finito 10000) emula il secondo stadio mentre il filtro passa-basso 
R1C2 seguito dal buffer U2 simula lo stadio di uscita. 
Il partitore di tensione R3-R2 ricalca con valori reali la rete di retroazione che si usa nella pratica (in questo 
caso β=1/23). La frequenza del polo dominante è in genere posta fra 1Hz e 100Hz, ed è dovuta alla capacità 
C1 detta anche capacità dominante (Cdom). Le leggi che regolano il guadagno sono: 
 
A1 = gm ×b0 × RC
A2 =
gm
w×Cdom
P 1 =
1
w×Cdom ×b0 × RC  
 
Dove  2 f w p = , gm è la transconduttanza del primo stadio, β0 il guadagno in corrente del transistor del 
secondo stadio, RC la resistenza di carico del secondo stadio, A1 e A2 rispettivamente il guadagno nei due 
tratti della caratteristica e P1 il polo dominante. 
Per minimizzare la distorsione, quindi, è necessario avere sia un'elevata amplificazione, che una elevata 
retroazione; quest'ultima però deve essere applicata nei limiti della stabilità. 
Prima di chiudere l'anello di reazione è di pari importanza limitare il più possibile la distorsione nei singoli 
stadi. Bassa distorsione dei singoli stadi e forte retrazione sono quindi i due punti chiave per ridurre al 
minimo la distorsione dell'intero amplificatore
[2]. 
1.2.  Parametri di funzionamento 
Bilancio energetico 
 
Dal punto di vista energetico lo stadio finale si comporta come un convertitore di potenza, poiché la 
potenza sul carico o potenza utile PL associata al segnale di uscita viene fornita dall'alimentazione; 
l'amplificatore provvede a controllare il trasferimento di questa potenza verso il carico. Vi sono due 
importanti parametri che caratterizzano la capacità di convertire la potenza da ciascun tipo di stadio di 
uscita. 
Si definisce rendimento di conversione o efficienza ηC il rapporto fra la potenza utile fornita al carico PL e la 
potenza PCC erogata dall'alimentazione: 5 
 
hC =
PL
P CC
 
 
Questo parametro fornisce una misura della capacità delle amplificatore di convertire alla potenza 
dell'alimentazione in potenza alternata sul carico. 
La figura (o fattore) di merito F, è intesa come il rapporto fra la massima potenza dissipata dall'elemento 
attivo PD(MAX) e la massima potenza utile PL(MAX). 
F =
PD(MAX )
PL(MAX )
 
 
Fattore di smorzamento 
 
Il fattore di smorzamento, o damping factor è il rapporto fra la resistenza di carico e la resistenza di uscita 
dell’amplificatore. Gli amplificatori audio aspirano ad essere dei generatori di tensione ideali, cioè ad avere 
un’impedenza di uscita nulla. Ciò che si verifica nella realtà è che la resistenza di uscita può essere portata a 
valori molto bassi, anche grazie ad un’adeguata retroazione, ma l’ammontare di reazione negativa cala al 
crescere della frequenza. Ne risulta che l’impedenza di uscita dell’amplificatore aumenta con la frequenza. 
È importante avere un alto fattore di smorzamento alto per tenere testa agli sbalzi di impedenza che gli 
altoparlanti possiedono sulla banda audio, dato che la loro risposta in frequenza dipende unicamente dalla 
tensione applicata ai loro morsetti. 
Distorsione di non linearità 
 
Il segnale di uscita di un amplificatore non è, in generale, l'esatta coppia della forma d'onda d'ingresso a 
causa della non linearità della relazione fra il segnale di uscita e del segnale d'ingresso. Se segnale 
d'ingresso è sinusoidale e di frequenza f, il segnale di uscita contiene non solo la frequenza fondamentale f, 
ma anche componenti a frequenza multipla della fondamentale, dette armoniche. Se la relazione fra 
ingresso e uscita non è lineare, essa può essere espressa nella forma: 
...
4
4
3
3
2
2 1 0 + + + + + = i i L v c v c v c v c c v
i i  
Se l'ingresso è sinusoidale,  t V vi w cos = , si ottiene una relazione del tipo 
... 4 cos 3 cos 2 cos cos 4 3 2 1 0 + + + + + = t V t V t V t V V v L L L L L L w w w w  
Si definisce coefficiente di distorsione di ordine n il rapporto fra l'ampiezza  n V  dell’n-esima armonica 
rispetto all'ampiezza  1 V  della fondamentale. 
1 V
V
D
n
n = ;
1
2
2 V
V
D = , 
1
3
3 V
V
D = , 
1
4
4 V
V
D = , … 
Il coefficiente di distorsione armonica totale è definito come: 
2 2
4
2
3
2
2
2
2 ... n
n
i
i D D D D D D + + + + = = ∑
=
 
La potenza di uscita utile è solo quella associata alla fondamentale, che vale 
L
L
L R
V
P
2
2
1 = . 
La potenza complessiva erogata dall'amplificatore vale:  L L
n
i
i L
n
i
Li O P D P D R V P × + = × + = = ∑ ∑
= =
) 1 ( ) 1 ( ) 2 /(
2
2
1
2  
In pratica una forma d'onda distorta è più potente di una forma d'onda pulita, poiché contiene sia la 
potenza associata segnale utile che la potenza associata alla distorsione. 
In un sistema retroazionato, la distorsione ad anello chiuso DCL risulta essere ridotta di un fattore  A b + 1
[3]. 
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Modello del transistor 
 
Viene di seguito riportata la modellizzazione del transistor ai piccoli segnali.
Si ricorda che il modello del transistor NPN e quello del transistor PNP sono identici.
 
Figura 1.17: Modellizzazione del transistor.
 
 
Alcune relazioni utili: 
p b r gm × = 0 ; 
T
C
m V
I
g = ; 
B
BE
i
v
rp =
dove  25
11700
T
kT T
V mV
q
= = »  
Dato che esiste la relazione  m B g i = × 0 b
generatore dipendente è equivalente
[4].
 
 
Figura 1.7: Scrittura alternativa per il generatore dipendente.
 
 
1.3.  Le classi di funzionamento
 
Una classificazione generale degli stadi di uscita degli amplificatori tiene conto dell'angolo di circolazione (
della corrente nei componenti attivi; in base ad esso gli amplificatori possono funzionare in classe A, AB, B o C. 
Recentemente sono nate nuove classi di funzionamento, alcune delle quali sfruttano principi alternativi, quali la 
PWM (modulazione a larghezza di impulsi); esse sono la: D, E, G, H, I, K, S, SB. Di queste le più affermate sono la
classe D e G. 
b × +
=
A
D
DCL 1  
Viene di seguito riportata la modellizzazione del transistor ai piccoli segnali. 
sistor NPN e quello del transistor PNP sono identici. 
Figura 1.17: Modellizzazione del transistor. 
m C
T
B
BE
g I
V 0 0 b b
=
×
= ; 
C
A
C
CE A
O I
V
I
V V
r »
+
= ; 
BE m v × l’uso di uno o dell’altro termine nella descrizione del 
. 
 
: Scrittura alternativa per il generatore dipendente. 
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ficazione generale degli stadi di uscita degli amplificatori tiene conto dell'angolo di circolazione (
della corrente nei componenti attivi; in base ad esso gli amplificatori possono funzionare in classe A, AB, B o C. 
Recentemente sono nate nuove classi di funzionamento, alcune delle quali sfruttano principi alternativi, quali la 
hezza di impulsi); esse sono la: D, E, G, H, I, K, S, SB. Di queste le più affermate sono la
 
 
l’uso di uno o dell’altro termine nella descrizione del 
ficazione generale degli stadi di uscita degli amplificatori tiene conto dell'angolo di circolazione (θC) 
della corrente nei componenti attivi; in base ad esso gli amplificatori possono funzionare in classe A, AB, B o C. 
Recentemente sono nate nuove classi di funzionamento, alcune delle quali sfruttano principi alternativi, quali la 
hezza di impulsi); esse sono la: D, E, G, H, I, K, S, SB. Di queste le più affermate sono la  
 
Classe A 
 
Negli amplificatori in classe A la corrente scorre continuamente in tutti i dispositivi di uscita, e ciò permette 
di evitare le non linearità dovute all'accensione e allo spegnimento di questi ultimi. Questi amplificatori 
sono caratterizzati dall'avere: 
·  la migliore performance in fatto di distorsione, se si utilizzano certi schemi circuitali.
·  un pessimo rendimento
La più semplice topologia di stadio usata in classe A può è quella a generatore di corrente fissa. Di semplice 
concezione, presenta un rendimento basso (0,25 massimo teorico).
Negli stadi push-pull la corrente a riposo in ogni transistor è fissata esattamente a metà della corrent
massima, così che l'escursione di corrente va da 0 a 2 volte la corrente di polarizzazione. Negli amplificatori 
push-pull in classe A, quindi, il consumo di corrente, e quindi di potenza assorbita dalla rete, è sempre 
costante. Il migliore stadio di usci
In linea teorica gli stadi a simmetria complementare hanno il vantaggio, rispetto ad altri, di cancellare le 
componenti pari di distorsione, e di presentare nello spettro solo armoniche dispari
amplificatore push-pull è quella a simmetria quasi
sia armoniche dispari che armoniche pari, elevando così il quantitativo di distorsione complessivo.
Gli stadi push-pull hanno un rendimento massimo teorico di 0,5; ciò significa che per avere sul carico 50 W 
di potenza, lo stadio finale ne consuma più di 100.
In tutti gli stadi di uscita in classe A, è necessario dimensionare la corrente di polarizzazione in funzione 
dell'impedenza di carico; se l'impedenza di carico assorbe più della metà della corrente di polarizzazione 
complessiva, uno dei due transistor entra in interdizione, e l'amplificatore quindi non lavora più in classe A, 
generando un quantitativo inaccettabile di disto
 
Negli amplificatori in classe A la corrente scorre continuamente in tutti i dispositivi di uscita, e ciò permette 
earità dovute all'accensione e allo spegnimento di questi ultimi. Questi amplificatori 
la migliore performance in fatto di distorsione, se si utilizzano certi schemi circuitali.
un pessimo rendimento 
a di stadio usata in classe A può è quella a generatore di corrente fissa. Di semplice 
concezione, presenta un rendimento basso (0,25 massimo teorico). 
pull la corrente a riposo in ogni transistor è fissata esattamente a metà della corrent
massima, così che l'escursione di corrente va da 0 a 2 volte la corrente di polarizzazione. Negli amplificatori 
pull in classe A, quindi, il consumo di corrente, e quindi di potenza assorbita dalla rete, è sempre 
costante. Il migliore stadio di uscita in classe A sembra essere quello a simmetria complementare.
In linea teorica gli stadi a simmetria complementare hanno il vantaggio, rispetto ad altri, di cancellare le 
componenti pari di distorsione, e di presentare nello spettro solo armoniche dispari
pull è quella a simmetria quasi-complementare, ma essa presenta nello spettro di uscita 
sia armoniche dispari che armoniche pari, elevando così il quantitativo di distorsione complessivo.
un rendimento massimo teorico di 0,5; ciò significa che per avere sul carico 50 W 
di potenza, lo stadio finale ne consuma più di 100. 
In tutti gli stadi di uscita in classe A, è necessario dimensionare la corrente di polarizzazione in funzione 
nza di carico; se l'impedenza di carico assorbe più della metà della corrente di polarizzazione 
complessiva, uno dei due transistor entra in interdizione, e l'amplificatore quindi non lavora più in classe A, 
generando un quantitativo inaccettabile di distorsione. 
 
 
Figura 1.8: Classi di funzionamento. 
Le forme d’onda di uscita dipendono dal punto di 
polarizzazione del componente attivo. 
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Negli amplificatori in classe A la corrente scorre continuamente in tutti i dispositivi di uscita, e ciò permette 
earità dovute all'accensione e allo spegnimento di questi ultimi. Questi amplificatori 
la migliore performance in fatto di distorsione, se si utilizzano certi schemi circuitali. 
a di stadio usata in classe A può è quella a generatore di corrente fissa. Di semplice 
pull la corrente a riposo in ogni transistor è fissata esattamente a metà della corrente 
massima, così che l'escursione di corrente va da 0 a 2 volte la corrente di polarizzazione. Negli amplificatori 
pull in classe A, quindi, il consumo di corrente, e quindi di potenza assorbita dalla rete, è sempre 
ta in classe A sembra essere quello a simmetria complementare. 
In linea teorica gli stadi a simmetria complementare hanno il vantaggio, rispetto ad altri, di cancellare le 
componenti pari di distorsione, e di presentare nello spettro solo armoniche dispari. Un'altra topologia di 
complementare, ma essa presenta nello spettro di uscita 
sia armoniche dispari che armoniche pari, elevando così il quantitativo di distorsione complessivo. 
un rendimento massimo teorico di 0,5; ciò significa che per avere sul carico 50 W 
In tutti gli stadi di uscita in classe A, è necessario dimensionare la corrente di polarizzazione in funzione 
nza di carico; se l'impedenza di carico assorbe più della metà della corrente di polarizzazione 
complessiva, uno dei due transistor entra in interdizione, e l'amplificatore quindi non lavora più in classe A, 
dipendono dal punto di 
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Figura 1.9: Schemi circuitali di stadi finali in classe A. Da sinistra verso destra: a generatore di corrente, a 
  simmetria complementare e a simmetria quasi complementare.
 
Figura 1.10: Andamento delle correnti nei due transistor finali 
  complementare. 
   
 
: Schemi circuitali di stadi finali in classe A. Da sinistra verso destra: a generatore di corrente, a 
simmetria complementare e a simmetria quasi complementare. 
 
: Andamento delle correnti nei due transistor finali di uno stadio in classe A a simmetria 
 
 
 
: Schemi circuitali di stadi finali in classe A. Da sinistra verso destra: a generatore di corrente, a 
di uno stadio in classe A a simmetria  
Classe B 
Gli amplificatori in classe B sono i più costruiti, poiché rispetto a quelli in classe A, hanno un rendimento 
maggiore, a scapito di un leggero aumento di distorsione armonica totale. In quest
elementi attivi sono polarizzati esattamente sulla soglia di interdizione/conduzione, così che ogni 
componente ricostruisce esattamente una semionda. Le topologie di stadi in classe B sono tutte del tipo 
push-pull, a simmetria complemen
 
 
Figura 1.11: diverse topologie di stadi di uscita in classe B. Da sinistra verso destra: inseguitore di emettitore 
(Emitter Follower, EF), coppia complementare a retroazione (Complementary feedback pair
quasi complementare, quartetto complementare (Quad
 
Il rendimento massimo teorico in classe B sale a 0,785. La principale causa di distorsione è dovuta 
all'accensione e allo spegnimento dei dispositivi nella zona d
Simulazioni e misure mostrano che vi è un solo punto di polarizzazione ottimale e quando vi si esce, cioè si   
sovra-polarizza o si sotto-polarizza il circuito, la distorsione aumenta sensibilmente.
Un altro tipo di distorsione che si verifica in questa classe di funzionamento è la distorsione di spegnimento 
(switch off distortion), generata dai dispositivi di uscita quando essi ritardano il loro spegnimento, ed è 
fortemente dipendente dalla frequenza. In pratica si 
significativamente il consumo di corrente dello stadio.
 
 
 
Figura 1.12: spettro della distorsione in uno stadio 
finale 150W/8Ω  in classe B sottopolarizzato (a), 
sovrapolarizzato (c) e polarizzato in modo ottimale 
(b). Frequenza di ingresso: 1kHz.
 
 
 
 
Gli amplificatori in classe B sono i più costruiti, poiché rispetto a quelli in classe A, hanno un rendimento 
maggiore, a scapito di un leggero aumento di distorsione armonica totale. In quest
elementi attivi sono polarizzati esattamente sulla soglia di interdizione/conduzione, così che ogni 
componente ricostruisce esattamente una semionda. Le topologie di stadi in classe B sono tutte del tipo 
pull, a simmetria complementare o oppure a simmetria quasi complementare.
: diverse topologie di stadi di uscita in classe B. Da sinistra verso destra: inseguitore di emettitore 
(Emitter Follower, EF), coppia complementare a retroazione (Complementary feedback pair
quasi complementare, quartetto complementare (Quad-Complementary, Quad-C).
Il rendimento massimo teorico in classe B sale a 0,785. La principale causa di distorsione è dovuta 
all'accensione e allo spegnimento dei dispositivi nella zona di crossover, in prossimità cioè dello 0. 
Simulazioni e misure mostrano che vi è un solo punto di polarizzazione ottimale e quando vi si esce, cioè si   
polarizza il circuito, la distorsione aumenta sensibilmente.
distorsione che si verifica in questa classe di funzionamento è la distorsione di spegnimento 
), generata dai dispositivi di uscita quando essi ritardano il loro spegnimento, ed è 
fortemente dipendente dalla frequenza. In pratica si verifica che all'aumentare della frequenza aumenta 
significativamente il consumo di corrente dello stadio. 
      
spettro della distorsione in uno stadio 
Ω  in classe B sottopolarizzato (a), 
sovrapolarizzato (c) e polarizzato in modo ottimale 
(b). Frequenza di ingresso: 1kHz. 
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Gli amplificatori in classe B sono i più costruiti, poiché rispetto a quelli in classe A, hanno un rendimento 
maggiore, a scapito di un leggero aumento di distorsione armonica totale. In questi amplificatori gli 
elementi attivi sono polarizzati esattamente sulla soglia di interdizione/conduzione, così che ogni 
componente ricostruisce esattamente una semionda. Le topologie di stadi in classe B sono tutte del tipo 
tare o oppure a simmetria quasi complementare. 
 
: diverse topologie di stadi di uscita in classe B. Da sinistra verso destra: inseguitore di emettitore 
(Emitter Follower, EF), coppia complementare a retroazione (Complementary feedback pair, CFP), simmetria 
C). 
Il rendimento massimo teorico in classe B sale a 0,785. La principale causa di distorsione è dovuta 
in prossimità cioè dello 0. 
Simulazioni e misure mostrano che vi è un solo punto di polarizzazione ottimale e quando vi si esce, cioè si   
polarizza il circuito, la distorsione aumenta sensibilmente. 
distorsione che si verifica in questa classe di funzionamento è la distorsione di spegnimento 
), generata dai dispositivi di uscita quando essi ritardano il loro spegnimento, ed è 
verifica che all'aumentare della frequenza aumenta 
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Classe AB 
Questa non è propriamente una classe separata, ma 
piuttosto una combinazione delle classi A e B. Se un 
amplificatore in classe B viene volutamente sovrapolarizzato,  
esso entra in classe AB. Per bassi livelli di uscita entrambi i 
dispositivi conducono, e l'amplificatore opera in classe A. Per 
alti livelli di uscita, un solo transistor lavora mentre l'altro 
cade in interdizione; ciò provoca un salto di guadagno dello 
stadio finale, e la distorsione di questi amplificatori è 
maggiore sia della classe A che della classe B. Entrano in 
classe AB anche alcuni amplificatori in classe A che hanno 
come carico un'impedenza di valore inferiore a quello 
previsto. La figura 1.13 mostra questo caso: a 8 
l'amplificatore lavora in classe A, mentre a 4 
salto di guadagno. 
 
Classe C 
Le configurazioni in classe C sono amplificatori ad elevato rendimento utilizzati esclusivamente in campo 
radio. Nel dispositivo attivo la corrente circola per meno di metà periodo, ed il segn
da questi stadi risulta essere notevolmente distorto, dato il carattere impulsivo di questo tipo di 
amplificazione. Le forme d'onda di interesse vengono filtrate da appositi filtri L
audio è costruito in classe C. 
 
 
Classe D 
Sono definiti in classe D gli amplificatori che utilizzano uno stadio di uscita che opera in commutazione. I 
dispositivi di uscita sono utilizzati come interruttori in grado di produrre una tensione modulata (
Width Modulation, PWM) ad alta frequenza. Un filtro passa basso è in grado di estrarre dalla tensione 
modulata la componente a bassa frequenza che coincide col segnale audio amplificato. In questi 
amplificatori il rendimento è elevatissimo, poiché i transistor operano in commut
lineare. 
 
 
Figura 1.14: schema semplificato di un amplificatore in classe D e confronto delle perdite rispetto alla classe 
    B; la dissipazione nei transistor è idealmente nulla.
Questa non è propriamente una classe separata, ma 
ombinazione delle classi A e B. Se un 
amplificatore in classe B viene volutamente sovrapolarizzato,  
esso entra in classe AB. Per bassi livelli di uscita entrambi i 
dispositivi conducono, e l'amplificatore opera in classe A. Per 
solo transistor lavora mentre l'altro 
cade in interdizione; ciò provoca un salto di guadagno dello 
stadio finale, e la distorsione di questi amplificatori è 
maggiore sia della classe A che della classe B. Entrano in 
classe A che hanno 
come carico un'impedenza di valore inferiore a quello 
mostra questo caso: a 8 Ω 
l'amplificatore lavora in classe A, mentre a 4 Ω si verifica il 
Figura 1.13: Diminuendo la resistenza di 
carico un amplificatore in classe A può 
entrare in classe AB. 
Le configurazioni in classe C sono amplificatori ad elevato rendimento utilizzati esclusivamente in campo 
radio. Nel dispositivo attivo la corrente circola per meno di metà periodo, ed il segnale amplificato in uscita 
da questi stadi risulta essere notevolmente distorto, dato il carattere impulsivo di questo tipo di 
amplificazione. Le forme d'onda di interesse vengono filtrate da appositi filtri L-C; nessun amplificatore 
Sono definiti in classe D gli amplificatori che utilizzano uno stadio di uscita che opera in commutazione. I 
dispositivi di uscita sono utilizzati come interruttori in grado di produrre una tensione modulata (
ad alta frequenza. Un filtro passa basso è in grado di estrarre dalla tensione 
modulata la componente a bassa frequenza che coincide col segnale audio amplificato. In questi 
amplificatori il rendimento è elevatissimo, poiché i transistor operano in commutazione e non in zona 
  
: schema semplificato di un amplificatore in classe D e confronto delle perdite rispetto alla classe 
B; la dissipazione nei transistor è idealmente nulla. 
 
: Diminuendo la resistenza di 
n amplificatore in classe A può 
Le configurazioni in classe C sono amplificatori ad elevato rendimento utilizzati esclusivamente in campo 
ale amplificato in uscita 
da questi stadi risulta essere notevolmente distorto, dato il carattere impulsivo di questo tipo di 
C; nessun amplificatore 
Sono definiti in classe D gli amplificatori che utilizzano uno stadio di uscita che opera in commutazione. I 
dispositivi di uscita sono utilizzati come interruttori in grado di produrre una tensione modulata (Pulse 
ad alta frequenza. Un filtro passa basso è in grado di estrarre dalla tensione 
modulata la componente a bassa frequenza che coincide col segnale audio amplificato. In questi 
azione e non in zona 
 
: schema semplificato di un amplificatore in classe D e confronto delle perdite rispetto alla classe 
  
Classe G 
Il concetto di amplificatore in classe G 
dissipazione ne gli amplificatori in classe B. Questi amplificatori utilizzano uno stadio di uscita composto in 
sostanza dalla cascata di due stadi in classe B (o AB) ciascuno alimentato da una 
segnali “piccoli” viene pilotato solo lo stadio più “interno” (collegato al carico) che quindi opera a tensione 
ridotta e con una buona efficienza. All’aumentare dell’ampiezza del segnale tale stadio tende a saturare e 
quindi interviene sul carico lo stadio più esterno che scollega tra l’altro l’alimentazione dello stadio interno. 
La scelta dei valori di tensione dei generatori condiziona l’andamento dell’efficienza al variare della 
tensione erogata. Il parametro α definisce il rappo
rispetto quella esterna. La particolarità è che in questi amplificatori i transistor esterni lavorano 
effettivamente in classe C dato che essi conducono per un angolo inferiore a 180°
 
 
 
 
Figura 1.15: schema semplificato di stadio in classe G (a sinistra); confronto di efficienza e dissipazione fra la 
classe G e la classe B (a destra). 
 
Il concetto di amplificatore in classe G fu introdotto nel 1976 da Hitachi con l'intento di ridurre la 
dissipazione ne gli amplificatori in classe B. Questi amplificatori utilizzano uno stadio di uscita composto in 
sostanza dalla cascata di due stadi in classe B (o AB) ciascuno alimentato da una 
segnali “piccoli” viene pilotato solo lo stadio più “interno” (collegato al carico) che quindi opera a tensione 
ridotta e con una buona efficienza. All’aumentare dell’ampiezza del segnale tale stadio tende a saturare e 
iene sul carico lo stadio più esterno che scollega tra l’altro l’alimentazione dello stadio interno. 
La scelta dei valori di tensione dei generatori condiziona l’andamento dell’efficienza al variare della 
tensione erogata. Il parametro α definisce il rapporto fra il valore della tensione di alimentazione interna 
rispetto quella esterna. La particolarità è che in questi amplificatori i transistor esterni lavorano 
effettivamente in classe C dato che essi conducono per un angolo inferiore a 180°
 
: schema semplificato di stadio in classe G (a sinistra); confronto di efficienza e dissipazione fra la 
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fu introdotto nel 1976 da Hitachi con l'intento di ridurre la 
dissipazione ne gli amplificatori in classe B. Questi amplificatori utilizzano uno stadio di uscita composto in 
sostanza dalla cascata di due stadi in classe B (o AB) ciascuno alimentato da una proprio generatore. Per 
segnali “piccoli” viene pilotato solo lo stadio più “interno” (collegato al carico) che quindi opera a tensione 
ridotta e con una buona efficienza. All’aumentare dell’ampiezza del segnale tale stadio tende a saturare e 
iene sul carico lo stadio più esterno che scollega tra l’altro l’alimentazione dello stadio interno. 
La scelta dei valori di tensione dei generatori condiziona l’andamento dell’efficienza al variare della 
rto fra il valore della tensione di alimentazione interna 
rispetto quella esterna. La particolarità è che in questi amplificatori i transistor esterni lavorano 
effettivamente in classe C dato che essi conducono per un angolo inferiore a 180°
[5]. 
 
: schema semplificato di stadio in classe G (a sinistra); confronto di efficienza e dissipazione fra la  
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Calcolo del rendimento di conversione e della figura di merito degli 
amplificatori in classe A e B 
 
Classe A 
 
Il grafico mostra il punto di lavoro sulla 
caratteristica di uscita di uno dei due transistor 
dello stadio finale in classe A push-pull. 
Si nota che: 
·  la dissipazione di potenza da parte del 
dispositivo è massima nel punto di 
polarizzazione Q 
·  il punto di lavoro si sposta lungo una 
retta che congiunge i punti 2VCC
Per via geometrica si deduce che la potenza di 
uscita è uguale a metà della potenza dissipata 
per la polarizzazione. Risulta, quando si verifica 
l’escursione massima del segnale, un 
rendimento massimo teorico di: 
  
hc =
PL
P CC
= 0,5 
e figura di merito: 
  
F =
PD max
PL max
= 2 
 
 
 
Classe B 
 
Ognuno dei due componenti attivi è polarizzato teoricamente 
concorrente nulla, come mostrato dal punto Q. La corrente massima 
fornita al carico è 
L
CC
M R
V I = . 
 
Potenza complessiva fornita dall’alimentazione:
T
CC CC V
T
P
1
2
0
= ∫
Potenza sul carico: 
M M
L
I V
P
2 2
= =
Se l’escursione della corrente è massima, si ha
Potenza dissipata mediamente da ogni transistor: 
Il valore massimo si ha per 
p
CC
M
V
V
2
=
 
Calcolo del rendimento di conversione e della figura di merito degli 
Il grafico mostra il punto di lavoro sulla 
caratteristica di uscita di uno dei due transistor 
 
la dissipazione di potenza da parte del 
dispositivo è massima nel punto di 
di lavoro si sposta lungo una 
CC e 2ICQ 
Per via geometrica si deduce che la potenza di 
uscita è uguale a metà della potenza dissipata 
per la polarizzazione. Risulta, quando si verifica 
Ognuno dei due componenti attivi è polarizzato teoricamente 
concorrente nulla, come mostrato dal punto Q. La corrente massima 
Potenza complessiva fornita dall’alimentazione: 
M CC C CC I V dt i
p
2
=
 
 
L
M
R
V
2
2
 
Se l’escursione della corrente è massima, si ha
L
CC
L R
V
P
2
2
max =  
Potenza dissipata mediamente da ogni transistor:  L CC D P P P - =  
, e vale: 
L
CC
L
CC
D R
V
R
V
P
2 2
2 max 1 , 0
1
» =
p  
Figura 1.16: 
Escursione massima 
della corrente e della 
tensione in un 
componente attivo 
polarizzato in classe A. 
Figura 1.1
massima della corrente 
e della tensione in un 
componente attivo 
polarizzato in classe 
 
Calcolo del rendimento di conversione e della figura di merito degli 
Figura 1.17: Escursione 
massima della corrente 
e della tensione in un 
componente attivo 
polarizzato in classe B. 13 
 
La potenza istantanea massima dissipata da ogni transistore si ha quando  2
CC
CE
V V =  e vale:
L
CC
D R
V
p
2
max 4
1
=  
Rendimento di conversione: 
CC
M
CC
L
C V
V
P
P
p
h
4
= = . È massimo per  CC M V V =  e vale  785 , 0
4
= =
p
hC . 
La figura di merito risulta essere  2 , 0
2
1 , 0
2
2
= =
L CC
L CC
R V
R V
F , ed è 10 volte più piccola di quella della classe A. 
 
Nel caso reale potenza di uscita e rendimento sono inferiori ai valori reali in quanto: 
·  la tensione sul dispositivo attivo non può annullarsi, quindi sul carico non si avrà mai esattamente 
la tensione di alimentazione. 
·  i transistor non sono polarizzati all'interdizione per limitare il più possibile la distorsione di incrocio 
o distorsione di crossover. In questo modo però a riposo l’alimentatore fornisce la potenza di 
polarizzazione ed il rendimento si abbassa. 
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2.  Inseguitore di emettitore 
(EF, Emitter Follower) 
2.1.  Descrizione 
 
Lo stadio ad inseguitore di emettitore è uno dei più comuni esempi di amplificatore a simmetria 
complementare. Esso può funzionare in classe A, AB e B, in base al valore della tensione di polarizzazione. È 
costituito da due parti simmetriche: la coppia driver-finale NPN e la coppia driver-finale PNP. Ciascuna 
coppia forma una configurazione simile al pacchetto Darlington, ma diversamente da questo si ha più 
libertà di progettazione, poiché sono disponibili i terminali di tutti i transistor. La tensione d'ingresso è 
trasferita all'uscita attraverso due giunzioni base-emettitore in serie; queste giunzioni sono diverse, sono 
attraversate da correnti diverse e si possono trovare a temperature diverse. Il generatore di polarizzazione 
deve essere in grado di compensare tutte le variazioni di temperatura dello stadio finale. 
Lo stadio ad inseguitore di emettitore si può trovare in varie versioni; le più importanti sono tre. 
La versione (a) è la più diffusa, e presenta la resistenza di emettitore del driver connessa alla linea di uscita. 
La configurazione (b) ha invece la resistenza di emettitore dei driver condivisa, e ciò permette di 
contropolarizzare la giunzione base-emettitore del transistor finale interdetto. Anche il relativo driver si 
spegne, ma non risulta mai essere contro-polarizzato. 
La versione (c) mantiene i driver sempre in classe A, ovvero sempre in conduzione ad ogni corrente di 
uscita, grazie alla resistenza di emettitore connessa all'opposta alimentazione. Questa configurazione, 
come la configurazione (b) riesce a contro-polarizzare la base dei transistor finali, e ciò può essere utile per 
diminuire l’assorbimento di corrente alle alte frequenze, dovuto alle capacità parassite base-emettitore. 
 
Figura 2.1: Varianti possibili per lo stadio Emitter Follower. 
Una prima analisi si soffermerà sullo studio di un solo “ramo” dello stadio, per poi passare 
all’individuazione del miglior tipo di accostamento fra la parte superiore e la parte inferiore. Si simulerà il 
comportamento di un amplificatore capace di erogare 50W su un carico resistivo di 8Ω; risulta necessario 
quindi munirsi di un’alimentazione duale di:  
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Figura 2.2: Ramo positivo dello stadio Emitter Follower.
Dato che lo stadio finale opera sui grandi segnali, lo studio delle sue caratteristic
effettuando una “spazzolata” del comportamento ai piccoli segnali lungo tutta l’escursione della tensione, e 
quindi della corrente, in uscita. Ecco perché nello schema compare un generatore di tensione costante 
(VBIAS) in serie ad un generatore sinusoidale (V
Figura 2.3: Schema per il calcolo del modello matematico ai piccoli segnali.
Al variare della corrente sul carico variano le condizioni di polarizzazione dei due transistor. La 
transconduttanza gm aumenta linearmente con la corre
piccoli segnali β0 segue un andamento decrescente al crescere della corrente di uscita. Il valore di 
calcolabile tramite il guadagno statico di corrente
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Figura 2.2: Ramo positivo dello stadio Emitter Follower. 
Dato che lo stadio finale opera sui grandi segnali, lo studio delle sue caratteristiche verrà eseguito 
effettuando una “spazzolata” del comportamento ai piccoli segnali lungo tutta l’escursione della tensione, e 
quindi della corrente, in uscita. Ecco perché nello schema compare un generatore di tensione costante 
ratore sinusoidale (VG). 
Figura 2.3: Schema per il calcolo del modello matematico ai piccoli segnali.
Al variare della corrente sul carico variano le condizioni di polarizzazione dei due transistor. La 
aumenta linearmente con la corrente di carico mentre il guadagno in corrente ai 
segue un andamento decrescente al crescere della corrente di uscita. Il valore di 
calcolabile tramite il guadagno statico di corrente βF, chiamato più comunemente hFE. 
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he verrà eseguito 
effettuando una “spazzolata” del comportamento ai piccoli segnali lungo tutta l’escursione della tensione, e 
quindi della corrente, in uscita. Ecco perché nello schema compare un generatore di tensione costante 
 
Figura 2.3: Schema per il calcolo del modello matematico ai piccoli segnali. 
Al variare della corrente sul carico variano le condizioni di polarizzazione dei due transistor. La 
nte di carico mentre il guadagno in corrente ai 
segue un andamento decrescente al crescere della corrente di uscita. Il valore di β0 è  
 
Il guadagno statico βF segue un andamento di salita
β0=βF solo in corrispondenza del punto di massimo, dove il contributo della derivata al denominatore della 
formula si annulla. Per correnti inferiori a questo punto di massimo, sarà 
superiori. 
Figura 2.4: Andamento del guadagno statico di corrente in funzione della corrente di collettore
Per comodità si assume β0=βF in quanto si suppone uno scostamento 
perchè questa caratteristica è sempre fornita dal costruttore del dispositivo.
Dal circuito equivalente risulta: 
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Si possono scrivere alcune relazioni aggiuntive sulle correnti per comprende
questo stadio: 
 
Assumendo una corrente IC=1A ed un guadagno 
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segue un andamento di salita-discesa al crescere della corrente di collettore e si ha
in corrispondenza del punto di massimo, dove il contributo della derivata al denominatore della 
enti inferiori a questo punto di massimo, sarà β0>βF, viceversa per le correnti 
 
ndamento del guadagno statico di corrente in funzione della corrente di collettore
in quanto si suppone uno scostamento fra i due parametri trascurabile e poi 
perchè questa caratteristica è sempre fornita dal costruttore del dispositivo. 
 
RL[gm2(R ||rp2)+1]×(1+ b01)
RL[(gm2(R ||rp 2) +1]×(1+ b01)+ (R ||rp 2)×(1+
= RL[(gm2(R ||rp 2)+1]×(1+ b01)+ (R ||rp2)×(1+
Si possono scrivere alcune relazioni aggiuntive sulle correnti per comprendere meglio il funzionamento di 
iL = [gm2(R ||rp2)+1]×(1+ b01)iin
iE1 = (1+ b01)iin
iL
iE1
= gm2(R||rp2)+1    
 
=1A ed un guadagno β0 del secondo transistor pari a 50, si hanno: g
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discesa al crescere della corrente di collettore e si ha 
in corrispondenza del punto di massimo, dove il contributo della derivata al denominatore della 
, viceversa per le correnti 
 
ndamento del guadagno statico di corrente in funzione della corrente di collettore. 
fra i due parametri trascurabile e poi 
+ b01)+ rp1
+ b01)+ rp1
 
re meglio il funzionamento di 
del secondo transistor pari a 50, si hanno: gm2=40A/V e  
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ovvero il gaudagno in corrente complessivo è dato dal prodotto dei guadagni dei due transistor. 
Un modo per vedere questo risultato è considerare lo stadio finale come due stadi a collettore comune in 
cascata, dove tutta la corrente del primo stadio entra all’ingresso del secondo. Per comodità si parlerà di 
transistor “driver” o “pilota” per indicare T1, mentre T2 sarà denominato transistor “finale”. 
I transistor che verranno usati in questo progetto dovranno innanzitutto sopportare un’adeguata tensione 
ed un’adeguata corrente, nonché una certa potenza dissipabile; sono da considerare solo quelli per 
impieghi lineari in quanto i transistor per commutazione hanno caratteristiche ottimizzate per scopi diversi. 
Il transistor finale dovrà mostrare il calo del guadagno in corrente ad una certa corrente di collettore non 
troppo alta; sarà scelto preferibilmente un dispositivo disponibile in contenitore TO-220 o in TO-3P, in 
quanto il TO-3 classico è scomodo da utilizzare. La scelta è ricaduta sulla coppia BD911-BD912 per i finali, 
contenuti nel package TO-220; altri transistor di potenza simili ed altrettanto validi per questo progetto si 
possono trovare nelle serie TIP ed MJ. Per i driver si farà uso della coppia BD139-BD140, in quanto 
disponibile in grande quantità in laboratorio; questi transistor, racchiusi nel contenitore TO-126, sono 
utilizzati anche come finali in amplificatori di piccola potenza. 
2.2.  Guadagno 
 
Nell’equazione del guadagno numeratore e denominatore differiscono per un termine 
(R ||rp2)× 1+ b01 ( )+ rp1, che dipende principalmente dalle due resistenze base-emettitore dei transistor. 
Dato che queste resistenze diminuiscono con legge iperbolica, e quindi molto velocemente, al crescere 
della corrente, si aspetta un guadagno in tensione crescente al crescere della corrente di uscita. Viceversa 
per la resistenza di ingresso, dato che la sua formula corrisponde al denominatore della legge del 
guadagno, si aspetta una diminuzione man mano che la corrente di uscita cresce. 
La variazione di guadagno può essere limitata, a parità di variazione di resistenze rπ, aumentando il valore 
del blocco  RL[gm2(R ||rp 2) +1]×(1+ b01) e ciò si tramuta nel massimizzare i singoli termini che lo 
compongono. A titolo esemplificativo, si mostra che una funzione di questo tipo, 
1
x
y
x
=
+
, risulta poco 
variabile per x elevato (figura 2.5). 
Per massimizzare i singoni termini che compongono il blocco num1 bisogna tenere in considerazione che: 
·  RL assume di solito i valori di 2, 4, 8 e 16Ω. Connettere gli altoparlanti in serie vuol dire diminuire la 
potenza fornita, a parità di tensione di alimentazione. Elevare la tensione di alimentazione richiede 
l’uso di transistor particolari, spesso progettati per usi diversi dal campo audio o lineare in genere. 
·  β01 dipende dalla polarizzazione del transistor pilota; più è alta e più si avrà minor variazione di 
guadagno. 19 
 
 
Figura 2.5: grafico della funzione 
1
x
y
x
=
+
; per x piccolo si ha più variazione di y. 
Per limitare la distorsione dello stadio finale, non è necessario avere un certo valore di guadagno, ma è utile 
che esso sia poco variabile; si cerca ora di capire come la resistenza R influisce su questa variazione. Si 
simula così in MATLAB il guadagno in tensione dello stadio EF (emitter follower). 
In questa simulazione si sono considerati solamente due parametri variabili, il gm2 ed R. Dalla superficie 
tridimensionale si vede che la variazione più grande di guadagno è causata dalla variazione del gm2. Il 
contributo di R è visibile solo per valori molto bassi, dove cioè assorbe un quantitativo notevole di corrente 
al transitor finale, limitandone il guadagno. Questo è un vantaggio per correnti molto piccole, dove il 
guadagno complessivo scende, e l’amplificazione è affidata al solo transistor pilota. 
Viene successivamente simulato l’effetto del solo β01, ad una certa polarizzazione (gm2=cost. ed rπ2 =cost.). 
Anche qui è visibile il tipico andamento iperbolico; una derivata della curva aiuta a capire l’entità della 
variazione. 
 
Figura 2.6: Sensibilità del guadagno; RL=8Ω, β01=100, β02=50, rπ1=50Ω, rπ2= β02/gm2. 
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Figura 2.7: Sensibilità del guadagno; RL=8Ω, R=10Ω, β02=50, gm2=10A/V, rπ1=50Ω, rπ2= β02/gm2. 
 
Si passa ora a simulare il circuito con SPICE. Una prima prova consiste nel verificare l’andamento del 
guadagno.
Figura 2.8: Simulazione del guadagno del circuito di figura 2.2. 
L’andamento del guadagno rispecchia quanto previsto dalle formule: si ha un incremento del guadagno non 
appena la tensione di ingresso comincia a polarizzare lo stadio, per la crescita della transconduttanza, una 
zona di massimo abbastanza estesa e poi una diminuzione dovuta alla diminuzione del guadagno di 
entrambi i transistor per correnti elevate. Una simulazione aggiuntiva di questo tipo aiuta a capire 
l’influenza che la resitenza R causa al guadagno (figura 2.9). 
Si scelgono tre valori di resistenza, distanziati da un fattore 30: 10, 300 e 10kΩ. Le curve di guadagno, da un 
certo valore di tensione di ingresso, e quindi di corrente, sono confondibili e quindi non influenzate dalla 
resistenza. La differenza invece è notevole per il primo tratto crescente: 
·  con 10Ω si ha un basso valore di guadagno iniziale, perché solamente il driver alimenta il carico. Per 
valori superiori di tensione di ingresso entra in conduzione anche il finale ed il guadagno raggiunge 
il valore adeguato 
·  con 10kΩ il guadagno mostra una fase di crescita lenta che si conclude circa a mezzo ampére di 
corrente di uscita 
·  con 300Ω il guadagno sale repentinamente ed arriva prima di tutti gli altri al valore massimo. 
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Figura 2.9: Simulazione del guadagno del circuito di figura 2.2 con R=10, 300 e 10kΩ. 
 
La resistenza R quindi, inserita fra base e collettore del transistor finale deve avere un valore né troppo 
basso né troppo alto; deve garantire una certa quantità di corrente al transitor pilota prima che il finale 
entri in conduzione, in modo da garantire un guadagno β01 elevato e, possibilmente, massimo. 
2.3.  Resistenza di ingresso 
 
Si vuole ora studiare l’andamento della corrente all’ingresso dello stadio EF. Per fare ciò si simula sempre il 
circuito di figura 2.2 monitorando l’andamento delle correnti nei vari componenti dello stadio. La corrente 
di ingresso, coincidente con la corrente di base, aumenta all’aumentare della tensione di ingresso, e questo 
genera una resistenza di ingresso non lineare. 
La spiegazione di questo fenomeno è insita nella caratteristica di uscita di un transistor: tracciando la retta 
di carico sulla caratteristica di uscita del transistor finale si nota che per avere una certa variazione di 
corrente sul carico, la variazione di corrente di base deve essere maggiore per correnti maggiori. 
Le formule del modello ai piccoli segnali confermano quanto visto: all’aumentare della corrente 
diminuiscono le resistenze base-emettitore ed i guadagni di corrente, causando una diminuzione della 
residenza di ingresso e un aumento dell’assorbimento di corrente. 
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Figura 2.10: Forma d’onda della corrente di ingresso per R da 20 a 100Ω a passi di 20Ω, più R=1kΩ. 
 
 
 
Figura 2.11: circuito per la determinazione della caratteristica ingresso-uscita del transistor BD911. 
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Figura 2.12: Caratteristica di uscita del transistor BD911 per IB da 10 a 120mA con step di IB di 10mA. 
 
 
Visualizzando la corrente di ingresso sul transistor finale, l’andamento è ancora di questo tipo. Al variare di 
R le curve risultano sovrapposte, poiché la corrente di base richiesta è circa la stessa. Per R comparabili con 
rπ del finale, si ha una notevole conduzione del driver, con il rischio di alzare notevolmente la corrente di 
ingresso.  Dato che la corrente di uscita è approssimabile, per alti valori di R, al prodotto dei guadagni, è 
importante anche qui mantenere un elevato guadagno di corrente per non caricare troppo lo stadio 
amplificatore precedente. 
 
 
Figura 2.13: Corrente di base del transistor finale. 
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Figura 2.14: Corrente sul collettore del driver. 
 
 
 
Figura 2.15: Corrente su R. 
 
 
In figura 2.14 sono riportati gli andamenti della corrente di collettore sul driver, i quali rispecchiano 
l’andamento della corrente di ingresso. Questo significa che, per un range elevato di variabilità di R, il 
guadagno in corrente del pilota rimane costante. 
La figura 2.15 mostra la corrente sulla resistenza R, la quale rispecchia anche la tensione fra emettitore e 
base del transistor finale: essa stranamente sale. Questo fatto è deducibile dal calo del guadagno in 
corrente β02 poiché  2 02 2 2 B m BE i g v b × = × . 
Osservando la formula, se ib2 cresce e β02 cala, ipotizzando una transconduttanza costante, la tensione 
base-emettitore, sia essa in modalità statica o dinamica, sale. 
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Figura 2.16: Resistenza di ingresso dello stadio EF con R=100, 300 e 1000Ω. 
 
Quest’ultima figura mostra l’andamento della resistenza di ingresso dinamica dello stadio EF calcolata come 
derivata della tensione di ingresso rispetto alla corrente di ingresso, in funzione della tensione di ingresso 
Vin. 
Nel grafico si possono distinguere tre zone: una prima zona di incremento, una zona di massimo ed una 
zona di diminuzione. Quest’ultima zona rispecchia l’andamento della corrente di ingresso (Figura 2.10) al 
variare della tensione di ingresso: essa diminuisce al crescere della corrente di uscita. 
Nella zona iniziale la resistenza presenta un tratto crescente molto ripido dovuto alla fase di polarizzazione 
dei dispositivi (da 1 a 2 V). In questa fase il transistor driver ed il transistor finale sono nel tratto di β 
crescente: la corrente di collettore di entrambi i dispositivi è bassa e β è anch’esso piccolo. La cima di tale 
curva indica la resistenza di ingresso massima possibile; essa si trova invece nel punto di β massimo 
possibile dello stadio ( 02 01 b b × ) e dipende dalla scelta della resistenza R. Il grafico mostra tre curve, 
tracciate con una distanza circa 3 fra i valori di resistenza, ed per R=300Ω si ha il picco massimo di 
resistenza di ingresso (150kΩ).  
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Una considerazione merita di essere menzionata per la variante di figura 2.1c: lo stadio EF con i piloti in 
classe A. Questa configurazione ha il pregio di mantenere i transistor driver sempre in conduzione, in modo 
da non avere fenomeni di ritardo nell’accensione dei transistor in alta frequenza. Se si vuole polarizzare il 
driver alla stessa corrente della variante precedente, R sarà dell’ordine delle decine di kiloohm. A questi 
valori di resistenza però, la costante di tempo di scarica della capacità base-emettitore del transistor finale 
risulta essere molto più grande della costante che si avrebbe con la configurazione classica. Per ovviare a 
questo si può abbassare il valore di R; così facendo però i piloti sono chiamati ad erogare una quantità di 
corrente di molto superiore, con una conseguente dissipazione aggiuntiva anche a riposo. Come per gli 
stadi finali in classe A, anche questa piccola porzione di stadio di uscita, se si desidera il funzionamento in 
questa classe, deve essere pagato il prezzo di un forte consumo di potenza. 
La corrente richiesta all’ingresso è simile a quanto visto precedentemente se si opta per la stessa 
polarizzazione. La resistenza di ingresso mostra, fra l’altro, l’assenza del tratto crescente, poiché il driver è 
già polarizzato per Vbias=0V. Per valori di R minori, la richiesta di corrente da parte del generatore aumenta, 
e la resistenza di ingresso diminuisce fortemente. 
 
Figura 2.17: Stadio finale EF variante C. 
 
Figura 2.18: Resistenza di ingresso dello stadio EF variante C con R=100, 1000 e 10kΩ. 
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Figura 2.19: Potenza sul driver dello stadio EF variante C. 
 
2.4.  Resistenza di uscita 
 
Dal modello ai piccoli segnali risulta: 
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Confrontando la formula con quella di un comune inseguitore (
0 1
OUT
r
R
p
b +
= ) si nota che la resistenza di 
uscita ha un comportamento simile, ovvero, a parità dei valori di resistenza, è piccola dove i guadagni β01 e 
gm2 sono grandi.  
Per la simulazione si percorre una strada leggermente diversa dalla prassi comune: comunemente si applica 
un generatore di tensione all’uscita del circuito in esame, e si monitora la corrente assorbita, con l’ingresso 
dinamicamente a massa. 
In questa simulazione si propone invece di applicare un generatore di corrente variabile in uscita e si valuta 
la tensione all’uscita rispetto a massa, proporzionale alla resistenza di uscita. 
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Figura 2.20: misura di resistenza di uscita simulata per lo stadio EF. 
 
 
Figura 2.21: Andamento della tensione di uscita nel circuito di figura 2.20. R = 10 e 1000Ω. 
 
Figura 2.22: Andamento della resistenza di uscita ottenuta derivando il grafico di figura 2.21 
I grafici di figura 2.21 e 2.22 mostrano come la resistenza di uscita sia abbastanza regolare per un’ampia 
gamma di correnti di uscita. Si ha un tratto iniziale elevato, a causa della scarsa polarizzazione dei 
transistor, soprattutto per il contributo di gm2; quando il guadagno poi sale e si stabilizza, si ha la 
diminuzione della resistenza di uscita. 
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Sono state simulate due situazioni, per mettere in risalto la funzione di R: con R=10Ω si ottiene la curva 
inferiore, mentre la curva superiore è stata ottenuta con R=1000Ω. Questa resistenza gioca un ruolo 
importante alla fase iniziale, in quanto più è piccola e più rende la resistenza di uscita piccola, visto la sua 
influenza al numeratore dell’equazione ricavata dal modello. Quando poi gm2 cresce, il suo ruolo diventa via 
via meno influente e la resistenza di uscita si stabilizza ad un valore indipendente da R. 
Anche in questo caso, la resistenza R influisce solo sulla fase di polarizzazione dello stadio, mantenendo 
inalterata la resistenza di uscita alle alte correnti. 
Le simulazioni finora svolte sulla resistenza di uscita non hanno mostrato nessuna dipendenza dalla 
tensione VCE dei transistor, ovvero non è apparsa nessuna conseguenza dell’effetto Early sullo stadio finale. 
Si esegua a proposito questa prova: si porti lo stadio ad erogare forti correnti applicando un carico 
variabile. 
 
Figura 2.23: Tensione di uscita al variare della resistenza di carico (RL=1, 2, 5, 10, 20 e 50Ω). 
Lo stadio perde la sua linearità man mano che il carico si riduce e la corrente cresce (figura 2.23); questo 
fatto è riconducibile sia ad un calo di guadagno di tensione ingresso-uscita, che ad una crescita di resistenza 
di uscita causata dall’effetto Early. Una ulteriore simulazione della resistenza di uscita, eseguita variando di 
proposito la tensione di alimentazione per simulare l’effetto di diminuzione di VCE mostra quanto previsto. 
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Un’analisi della caratteristica di uscita di un transistor (figura 2.12) mostra, come già detto, che il guadagno 
cala all’aumentare della corrente di collettore, e, a causa dell’effetto Early, cala anche al diminuire della 
tensione VCE. 
I transistor dello stadio di uscita sono sottoposti contemporaneamente a questi due effetti: all’aumentare 
della corrente di collettore cala anche la tensione collettore-emettitore. Il guadagno in corrente diminuisce 
vistosamente.  
 
 
 
Figura 2.24: Resistenza di uscita al variare della tensione di alimentazione. VCC=0, 10, 20 e 30V. 
 
 
 
 
 
Figura 2.25: grafico di IC in funzione di IB. A parità di variazione di IB, per effetto Early, la variazione di IC è 
maggiore per VCE elevate. Il grafico è tracciato a partire da IB = 10mA con step di IB da 40mA.   
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2.5.  Polarizzazione ottimale 
 
Si inizia ora a considerare lo stadio finale completo nel suo punto di riposo (VIN=0V). Affinché la 
ricostruzione del segnale avvenga in modo corretto, è necessario che i due rami abbiano in comune almeno 
un punto della loro caratteristica di uscita, così da evitare una discontinuità in prossimità a Vout=0V. Per 
fare ciò i due rami vengono polarizzati tramite dei generatori di tensione VbiasPo (VBIAS positiva) e VbiasNe 
(VBIAS negativa), in modo da far scorrere nei transistor finali una certa corrente di riposo. 
 
Figura 2.26: Stadio Emitter Follower completo. 
La polarizzazione deve tenere conto che la tensione di uscita VOUT deve essere nulla a riposo, ed i due rami, 
seppur tendenzialmente complementari, possono avere delle asimmetrie per quanto riguarda le tensioni di 
polarizzazione; VbiasPo e VbiasNe devono essere regolati in modo da 
-  Avere la stessa corrente nei due rami, che a riposo si trovano essere in serie fra loro. 
-  Avere la tensione di uscita nulla, pena una corrente di carico che sbilancia la polarizzazione. 
 
La polarizzazione permette di evitare la discontinuità in prossimità di Vout=0V, ma le caratteristiche dei 
singoli rami non possono essere troppo sovrapposte fra loro; i due rami sono visti dal carico come due 
circuiti in parallelo, i quali forniscono ognuno la propria corrente al carico. Questo fenomeno prende il 
nome di “gm-doubling” (duplicazione del gm, la transconduttanza) ed è un problema che se non viene 
considerato può causare una notevole quantità di distorsione negli amplificatori in classe B. Come già 
detto, i due rami si trovano dinamicamente in parallelo fra loro e sono sottoposti alla stessa tensione di 
ingresso (Vin); dato che per un transistor vale  be m C v g i × = , essendoci due stadi in parallelo, la corrente sul 
carico risulta essere la somma di due correnti pressoché uguali, e quindi doppia, così come è doppio il 
guadagno di tensione. 
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Per polarizzare in modo ottimale lo stadio finale si ricorda che la transconduttanza è direttamente 
proporzione alla corrente IC di collettore, e vale la seguente relazione: 
C
m
T
I
g
V
=  
Questa formula purtroppo non è sempre vera: per correnti molto alte 
alcuni fattori, quali soprattutto la resistenza dei collegamenti 
dell’emettitore, creano una “saturazione” della transconduttanza ad 
un valore ben definito. Si può pensare di “amplificare” questo 
fenomeno per ottenere certi miglioramenti atti a ottimizzare la 
polarizzazione dello stadio finale. 
Si consideri il circuito qui a lato, adibito alla misura della 
transconduttanza gm di un transistor al variare della resistenza di 
emettitore RE. 
Figura 2.27: Circuito per la misura 
della transconduttanza con RE. 
 
Figura 2.28: Andamento della corrente e della transconduttanza di un transistor con RE. 
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Questo circuito misura la corrente e la transconduttanza di un nuovo transistor, poiché la tensione sulla 
resistenza di emettitore introduce un certo grado di retroazione che abbassa la transconduttanza propria 
del transistor originale. La transconduttanza si trasforma da 
C
m
BE
i
g
v
=  a g'm =
iC
vBIAS
. 
Si nota dal grafico che per correnti elevate il gm si avvicina ad un proprio “asindoto” orizzontale, diverso per 
ogni configurazione. Per Re piccole questo valore asintotico è alto, mentre per Re elevate il gm si riduce 
notevolmente, proprio a causa dell’elevata retroazione introdotta. 
A basse correnti il gm cresce in modo lineare, e l’inclinazione della semiretta è più elevata laddove RE è più 
piccola, ovvero quando l’asindoto della trans conduttanza è alto. 
Questo grafico è utile per determinare la corrente di riposo di uno stadio finale: si rileva il valore massimo 
della transconduttanza in corrispondenza delle alte correnti di collettore, lo si divide per due, e si rileva poi 
per quel valore la relativa corrente che lo implementa, così da avere una corrente di polarizzazione che 
generi quel dato valore di gm/2 . 
Queste considerazioni valide per un singolo transistor possono essere estese ad un ramo dello stadio finale, 
visto come un “transistor equivalente”.  
 
 
Figura 2.29: Stadio EF visto come un transistor equivalente. 
Il grafico di figura 2.31 mostra che è plausibile considerare lo stadio in esame come un transistor 
equivalente; le curve ottenute sono infatti del tutto simili a quelle ottenute in precedenza per un singolo 
transistor. La corrente di riposo risulta essere più piccola se è la resistenza inserita in serie all’emettitore è 
più grande, a tutto beneficio del consumo a riposo. 
La tabella riporta il valore ottimale di questa corrente per i tre valori di Re considerati. 
Ramo Superiore (positivo)  Ramo Inferiore (negativo) 
RE [Ω]  ICQ [mA]  VBIAS(POS) [V]  RE [Ω]  ICQ [mA]  VBIAS(NEG) [V] 
0,1  213  1,332  0,1  209  1,280 
0,2  134  1,313  0,2  132  1,268 
0,5  64  1,282  0,5  43  1,207 
Figura 2.30: Tabella riassuntiva della corrente ottimale per i due rami 
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Figura 2.31: Corrente e transconduttanza dello stadio EF (ramo superiore). 
In figura 2.32 è riportato il grafico del guadagno AV per RE=0,2Ω e in figura 2.33 uno zoom sulla finestra della 
prova con diversi valori di VBIAS (dati dalla somma delle tensioni VBIAS positiva e negativa), necessaria per 
trovare un che provochi uno scostamento minimo dal guadagno medio, poiché l’amplificazione a carico 
dipende dal carico e diminuisce con la corrente di uscita. 
Si verifica infine (figura 2.34) che il guadagno dipende dalla resistenza di carico, ed esiste una polarizzazione 
ottimale per ogni valore di carico. L’amplificatore viene tarato per lavorare con un certo carico, in modo da 
avere una variazione di guadagno minima; se il carico varia, varia anche questa situazione di minima 
variazione e la distorsione sale. Osservando le tre curve si vede che la polarizzazione era stata effettuata 
per un carico di 8Ω, al quale è associata una zona di incrocio ottimale. Per carichi superiori, la duplicazione 
del gm è più elevata del previsto e si ha una leggera sovra polarizzazione. Viceversa per carichi più bassi il 
guadagno al crossover è basso e si ha sottopolarizzazione. È verificato comunque che il guadagno 
complessivo dei singoli rami sale al crescere della polarizzazione. Si può ulteriormente osservare dalle tre 
curve che la finestra di incrocio è più stretta per carichi bassi, ovvero per correnti di uscita elevate: 
aumentando, a parità di tensione di uscita, la corrente che scorre su RE, il ramo che al crossover sta 
entrando in interdizione si spegne prima, diminuendo così l’ampiezza della finestra; un effetto analogo si 
ottiene aumentando, a parità di carico, la stessa RE. 
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Concludendo, la resistenza di emettitore appena inserita ha il duplice scopo di limitare la transconduttanza 
dei rami ad un certo valore e di effettuare un controllo di tipo shunt della corrente di riposo. Se per cause 
termiche questa dovesse aumentare, l’aumento della tensione sulla resistenza creerebbe una diminuzione 
della tensione base-emettitore dei transistor dello stadio finale, limitando quindi la corrente di riposo. 
Grazie a questo ruolo, la resistenza RE viene anche chiamata “resistenza di stabilizzazione termica”. Più è 
alto il suo valore e più è alto l’effetto di feedback di corrente. 
 
Figura 2.32: Guadagno dello stadio EF completo ICQ ottimale per RE=0,2Ω ed RL=8Ω. 
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Figura 2.33: Zoom della finestra del guadagno, con VBIAS variabile da 1,95 a 1,99V con passo di 10mV 
 
Figura 2.34: Andamento del guadagno in funzione del carico, con polarizzazione ottimale regolata per 8Ω. 
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2.6.  Resistenza di ingresso e di uscita ad onda intera 
 
La resistenza di ingresso dello stadio complessivo dà alcune informazioni aggiuntive rispetto a quanto visto 
per un solo ramo: il fenomeno più curioso è che la corrente di ingresso del ramo che non dà potenza al 
carico si annulla per valori di Vin molto lontani dallo zero, anzi, prossimi al valore di alimentazione. 
Dato che il gm-doubling si verifica nella finestra ±5V, si può affermare che i transistor finali non sono in 
conduzione e che quindi la corrente di ingresso è una corrente che tiene in conduzione i driver. 
Questo è dovuto alla polarizzazione, e soprattutto al fatto che la tensione VBIAS è costantemente applicata al 
ramo non in conduzione; la tensione sulla resistenza Re del ramo opposto, che aumenta all’aumentare della 
corrente di uscita, è l’unica fonte di riduzione di VBE del transistor driver . 
Con opportune combinazioni di R e di Re si possono tenere i driver sempre in conduzione, ovvero li si 
possono far lavorare in classe A, con i vantaggi e gli svantaggi del funzionamento in questa classe. 
La corrente di ingresso (fig. 2.34) presenta un’asimmetria dovuta alla non perfetta complementarietà dei 
due rami: essa si annulla infatti non esattamente per VIN=0 ma per VIN<0; si trae da questo fatto la 
conclusione che il ramo superiore assorbe più corrente di quello inferiore, a causa di un guadagno 
leggermente più piccolo per correnti di uscita rilevanti. 
Osservando infine i grafico della resistenza di ingresso si può considerare questo andamento come la 
sovrapposizione di due grafici: quello della resistenza di ingresso vista per il ramo superiore (VIN>0), e uno 
simile speculare appartenente al ramo inferiore (VIN<0). La curva tuttavia presenta delle ondulazioni 
intermedie: una a circa VIN=±5V dovuta all’accensione/spegnimento dei transistor finali ed una a 
 VIN=±20V dovuta all’accensione/spegnimento dei transistor driver. 
 
 
Figura 2.35: Correnti di ingresso allo stadio EF (R = 100Ω). 
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Figura 2.36: Resistenza di ingresso dello stadio EF (R = 100Ω). 
 
 
 
Figura 2.37: Misura della resistenza di uscita dello stadio EF 
 
La misura della resistenza di uscita viene effettuata, anche per il circuito complessivo, utilizzando un 
generatore di corrente collegato all’uscita, dopo aver posto il generatore di segnale VG a 0. 
Il generatore di corrente eroga una corrente di prova variabile da -15A a 15A, in modo da vedere il 
comportamento dello stadio per correnti molto elevate; per correnti positive sarà in funzione il solo ramo 
positivo, per correnti negative il ramo negativo. Sarà interessante analizzare anche la zona centrale dove 
saranno in conduzione entrambi i rami positivo e negativo. 
L’esperimento genera nel piano IOUT - VOUT una linea pressoché retta, la cui pendenza dà il valore della 
resistenza di uscita in funzione della corrente di uscita. 
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Figura 2.38: Resistenza di uscita dello stadio EF (R=100Ω, Re=0,2 Ω) 
 
 
Anche se la pendenza ha un intervallo di valori molto contenuti (0,28÷0,35Ω), vi sono degli scostamenti 
dovuti alla variazione del guadagno in funzione della corrente di uscita. 
L’aumento di resistenza nelle zone esterne è dovuta al calo del guadagno in corrente β dei transistor finali 
al crescere della corrente di uscita, per correnti di uscita rilevanti (>6A). 
L’incremento di resistenza nelle zone a destra e a sinistra dell’origine sono causate dallo scarso guadagno 
che ha l’interno stadio, a causa della povera polarizzazione dei dispositivi. 
Il picco di bassa resistenza esattamente lungo l’asse verticale IOUT=0 è invece generato dal fatto che, a 
riposo, i due stadi si trovano dinamicamente in parallelo, e quindi il guadagno alla polarizzazione è posto 
volutamente simile al guadagno medio lungo l’escursione di tutto il segnale. 
Questa curva, unitamente a quanto detto appena adesso, rispecchia l’andamento del guadagno in tensione 
(o in corrente) dello stadio EF, e si può quindi concludere che la resistenza di uscita è più piccola laddove il 
guadagno è più grande. 
Per un semplice inseguitore di emettitore monotransistore, la resistenza di uscita ai piccoli segnali è 
proporzionale a 1/gm e questo dimostra che un elevato guadagno dà una resistenza di uscita piccola. 
Questa simulazione è stata effettuata con una resistenza di emettitore RE pari a 0,2Ω;  la curva della 
resistenza di uscita risulta avere un valore minimo di circa 280mΩ: questo valore comprende la resistenza 
RE inserita, e si può dedurre che lo stadio presenta intrinsecamente una resistenza di circa 80mΩ. Per 
resistenze di stabilizzazione termica RE diverse, si otterranno curve parallele a questa ma con un offset di 
traslazione verticale pari al valore di resistenza RE. 
È stata effettuata un’altra prova, ponendo il generatore VG vicino agli estremi dell’escursione del segnale, a 
-25V e a 25V, ottenendo le curve sottostanti: 
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Figura 2.39: Resistenza di uscita dello stadio EF (R=100Ω, Re=0,2 Ω) con VIN=±25V 
 
 
Per VIN = -25V la tensione VCE di Q3 è più grande rispetto alla prova precedente, con VIN=0, e questo causa 
un aumento di guadagno in corrente del transistor finale che porta la resistenza di uscita a valori inferiori 
(250mΩ anziché 280mΩ). La stessa cosa avviene specularmente per Q4 per VIN = 25V. 
Per tensioni VCE basse (VCE = 25V per Q3 e VCE = -25V per Q4) l’aumento di resistenza è evidente e cresce al 
crescere della corrente di uscita, sempre per il fatto che il guadagno in corrente cala in questa situazione. 
Si notino anche alcune asimmetrie: la resistenza di uscita è generalmente maggiore per il ramo superiore. 
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3.  Coppia complementare a 
retroazione 
(CFP, Complementary Feedback Pair) 
3.1.  Descrizione 
 
Un altro tipo molto diffuso di stadio finale a simmetria complementare è la coppia 
complementare a retroazione (CFP, complementary feedback pair), detto anche "Sziklai-pair", 
dal nome del il nome al suo inventore, George Clifford Sziklai. 
La versione più popolare è quella indicata in figura 3.1; tuttavia si possono trovare altre 
versioni di questa configurazione come l'interessante connessione che permette di avere guadagno >1 nello 
stadio finale (figura 3.2). 
Come nello stadio ad inseguitore di emettitore (EF) i transistor driver conducono per mezza semionda, e la 
loro giunzione base-emettitore è polarizzata inversamente. La giunzione base-emettitore dei transistor 
finali, negli schemi riportati, non può mai essere contropolarizzata. 
 
     
Figura 3.1: Stadio CFP      Figura 3.2: Stadio CFP con guadagno > 1 
 
Si procede, come per lo stadio precedente, ad un primo studio del solo ramo superiore, descrivendo il 
funzionamento del circuito con il modello a parametri ibridi, e impostando poi tali parametri ai valori 
definiti dalla corrente di uscita 
+
+
+
RL +
+
+
RL 
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Figura 3.3: Ramo positivo dello stadio 
Figura 3.4: Schema per il calcolo del modello matematico ai piccoli segnali.
  , V CFP A =
  , 2 2 01 1 in CFP L m R R g R r r = + × + +
Da un primo sguardo alle relazioni, si può affermare che, a parità di corrente di carico, il guadagno di 
questo stadio sia superiore a quello precedente. Viceversa la resistenza di ingresso sembra più piccola, se 
confrontata con quella dello stadio EF. 
Per quanto riguarda le variazioni di guadagno, l’unico termine aggiuntivo che compare al denominatore è 
rπ1. Ci si aspetta quindi un guadagno poco variabile al variare delle condizioni di polarizzazione.
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Ramo positivo dello stadio Complementary Feedback Pair.
Schema per il calcolo del modello matematico ai piccoli segnali.
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, 2 2 01 1 [( ( || ) 1) 1] in CFP L m R R g R r r p p b = + × + +  
n primo sguardo alle relazioni, si può affermare che, a parità di corrente di carico, il guadagno di 
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La corrente assorbita può essere approssimabile anche qui dalla relazione  02 01 /( ) in L i i b b » ×  , ovvero il 
circuito può essere approssimato a due stadi in cascata. 
3.2.  Guadagno 
Questi stadi non hanno la fisionomia di due inseguitori, bensì di qualcosa simile a due stadi ad emettitore 
comune. Il segnale di ingresso viene riportato sul collettore di T1, dove è connessa la base di T2; da T2 esce 
di nuovo dal suo collettore ed arriva al carico. Si noti che ad ogni passaggio del segnale dall’ingresso 
all’uscita di un transistor si ha l’inversione di fase; dato che vi sono due inversioni, c’è corrispondenza di 
fase da ingresso a uscita. 
 
Figura 3.5: Sensibilità del guadagno; RL=8Ω, β01=100, β02=50, rπ1=50Ω, rπ2= β02/gm2 
Una prima simulazione in MATLAB conferma quanto previsto: la superficie è eccezionalmente poco 
variabile per ampie variazioni di gm2 ed R. Uno sguardo alla seconda simulazione mostra che la variazione di 
guadagno è principalmente funzione dei parametri del transistor driver: una variazione di β01 causa una 
variazione più grande del guadagno di tensione rispetto allo stadio EF. 
    
Figura 3.6: Sensibilità del guadagno; RL=8Ω, R=10Ω, β02=50, gm2=10A/V, rπ1=50Ω, rπ2= β02/gm2 
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La variazione minima di guadagno rispetto gm2 può essere interpretata a livello circuitale osservando che il 
transistor T2 è “nascosto” rispetto al percorso ingresso-uscita: è solamente T1 che regola la quantità di 
corrente che il transitor finale deve fornire al carico. Simulando con SPICE il circuito di figura 3.2 si ottiene 
la curva di guadagno qui riportata. 
 
Figura 3.7: Simulazione del guadagno del circuito di figura 3.2 
Lo stadio EF presentava una variazione di guadagno del 2% circa. Qui la variazione dovuta al calo di β02 è 
inferiore allo 0,1%, grazie alla dipendenza minima dai parametri di questo transistor. 
Per mantere questa ridotta variabilità lo stadio deve presentare una piccola escursione di β01, che si 
tramuta in una piccola escursione della corrente, pena una sensibile variazione del guadagno. 
Scegliendo ancora tre valori di resistenza distanziati da un fattore 30, si scopre che il guadagno varia molto 
per R piccola: questo perché la tensione vbe2 varia di poco, a parità di corrente di collettore, ed il transitor 
finale eroga poca corrente, ed è evidente il calo di β01 per elevate correnti. Per R grande il guadagno 
presenta una zona di salita estesa, poiché esso si sta a poco a poco polarizzando all’aumentare della 
corrente di collettore. Per R intermedia si ha la situazione ottimale: sul driver scorre una corrente ottimale 
alla polarizzazione, che porta il β01 ad un valore elevato appena inizia a condurre il finale, e questa corrente 
non diventa mai eccessiva da provocare un calo evidente di β01. 
 
Figura 3.8: Simulazione del guadagno del circuito di figura 2.2 con R=10, 300 e 10kΩ 
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3.3.  Resistenza di ingresso 
La resistenza di ingresso dovrebbe presentarsi leggermente inferiore rispetto a quella dello stadio 
precedente; le correnti dovrebbero avere gli stessi andamenti, dato che è valida anche qui la legge del 
prodotto dei guadagni. Le simulazioni confermano le equazioni trovate, mostrando una resistenza di 
ingresso del tutto simile a quella vista per lo stadio EF. 
 
 Figura 3.9: Forma d’onda della corrente di ingresso per R da 20 a 100Ω a passi di 20Ω, più R=1kΩ. 
 
 
Figura 3.10: Resistenza di ingresso dello stadio CFP con R=100, 300 e 1000Ω. 
Si può affermare che i comportamenti di questo stadio e di quello precedente, per quanto riguarda le 
correnti di ingresso, sono molto simili; i punti chiave sono: 
·  l’aumento della corrente assorbita all’aumentare della corrente sul carico, a causa del calo di β01. 
·  la presenza di una fase crescente della resistenza dovuta alla polarizzazione dei dispositivi 
·  la maggiore corrente richiesta dallo stadio per R piccola. 
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3.4.  Resistenza di uscita 
L’equazione che si ricava dal modello ai piccoli segnali è: 
 
[ ]
1
,
01 2 2 1 ( / / ) 1
out
out CFP
out m
V r
R
I g r R
p
p b
= =
+ × +
 
che rappresenta in sostanza la resistenza base-collettore, l’unica resistenza vista dall’uscita all’ingresso, 
divisa per i guadagni dei transistor. Si ha anche qui la forte proporzionalità inversa della resistenza di uscita 
rispetto al guadagno complessivo di corrente. Confrontandola con la descrizione matematica dello stadio 
precedente si prevede una resistenza di uscita più piccola; questo è in accordo col fatto che il guadagno di 
questo stadio sia più grande di quello dello stadio EF. Dato che la variazione di guadagno è piccola, ci si 
aspetta anche una variazione di resistenza di uscita piccola. 
 
Figura 3.11: misura di resistenza di uscita simulata per lo stadio CFP 
 
 
Figura 3.12: Andamento della resistenza di uscita dello stadio CFP con R=10Ω ed R=1000Ω. 
Dalla simulazione effettuata con diversi valori di R si conferma il fatto che R gioca un ruolo importante alla 
polarizzazione: con R piccola si ha una forte conduzione di T1 quindi rπ1 è molto piccola e questo genera una 
reistenza di uscita piccola; viceversa con R grande si ottiene una resistenza più grande a causa della bassa 
corrente che scorre nel driver alle basse correnti di uscita. 
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3.5.  Polarizzazione ottimale 
La polarizzazione ottimale si ottiene svolgendo la stessa procedura vista per lo stadio EF. Si osserva 
l’andamento della transconduttanza e si determina dove essa dimezza; in corrispondenza di tale punto si 
legge la corrente che la genera. Questa corrente varia in funzione della resistenza di degenerazione scelta, 
e più precisamente si ha un calo di transconduttanza equivalente ( 
' C
m
BIAS
i
g
v
=  ) all’aumentare della 
resistenza RE. 
 
Figura 3.13: Stadio CFP visto come un transistor equivalente. 
 
Figura 3.14: Corrente e transconduttanza dello stadio CFP (ramo superiore). 
Dal grafico di figura 3.14 si nota che la transconduttanza raggiunge valori elevati, più di quelli dello stadio 
EF, ed anche la sua crescita è repentina. Questo è causato dal comportamento di “amplificazione” dei due 
singoli stadi, che, come citato in precedenza, sono assimilabili come comportamento a due stadi ad 
emettitore comune, e quindi equipaggiati con un guadagno elevato. La crescita veloce della 
transconduttanza non permette una facile messa a punto della corrente di riposo: se la tensione di 
polarizzazione si sposta di poco, la transconduttanza varia di molto, con un conseguente calo delle 
prestazioni dovuto al mancato allineamento dei due rami dello stadio. 
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Un’altra caratteristica importante che si può estrarre dal grafico è che la corrente di riposo assume valori 
bassissimi, parecchie volte minore rispetto allo stadio EF. 
Ramo Superiore (positivo)  Ramo Inferiore (negativo) 
RE [Ω]  ICQ [mA]  VBIAS(POS) [V]  RE [Ω]  ICQ [mA]  VBIAS(NEG) [V] 
0,1  23,7  0,615  0,1  39,9  0,616 
0,2  13,3  0,614  0,2  21,7  0,615 
0,5  8,2  0,614  0,5  11,3  0,615 
Figura 3.15: Tabella riassuntiva della corrente ottimale per i due rami. 
Portando R a valori estremamente bassi, si possono osservare (figura 3.16) due curve di transconduttanza: 
la prima generata dal solo driver, la seconda da entrambi i transistor. 
 
Figura 3.16: Correnti e transconduttanze dello stadio CFP, con RE=0,1, 0,2 e 0,5Ω; R=2Ω. 
 
 
Figura 3.17: Guadagno dello stadio CFP completo con ICQ ottimale per RE=0,2Ω ed RL=8Ω. 
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Figura 3.18: Stadio Complementary Feedback Pair completo. 
 
La zona di crossover appare meno ampia: circa 2 V rispetto ai 10÷15V dello stadio EF. Una zoom sulla 
finestra dell’incrocio mostra, come previsto, la forte sensibilità del guadagno dello stadio al variare della 
tensione di polarizzazione. 
 
 
Figura 3.19: Zoom della finestra al crossover, con VBIAS variabile da 1,225V a 1,235V con passo di 2mV. 
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3.6.  Resistenza di ingresso e di uscita ad onda intera 
 
Contrariamente a quanto visto per lo stadio precedente, la resistenza di ingresso dello stadio CFP 
complessivo denota alcune anomalie. Per una sola semionda le curve della corrente e della resistenza di 
ingresso degli stadi EF e CFP sono praticamente uguali, ma l’unione dei due rami del CFP polarizzati in modo 
ottimale generano brusche variazioni di corrente e di resistenza all’ingresso dello stadio finale. 
La curva della corrente fornita dal generatore VG (figura 3.20) segue principalmente l’andamento della 
corrente di ingresso del ramo che eroga potenza al carico, e questo equivale, nel grafico della resistenza RIN, 
alle zone più esterne, dove la curva cala all’aumentare della tensione di ingresso (figura 3.21). Le zone 
laterali hanno quindi l’andamento aspettato, già visto per una semionda. 
L’aspetto nuovo è invece collocato nella zona di incrocio, ovvero attorno al passaggio per lo zero; le curve di 
resistenza si mostrano, anziché sovrapposte, affiancate e stupisce il fatto che il picco massimo di resistenza 
sia notevolmente diverso nei due rami, in un rapporto di quasi 2:1. 
La corrente di ingresso è la media delle correnti che entrano nelle basi di T1 e T2, e poiché la conduzione 
passa da uno stadio all’altro, si ha che in questa fase la linea effettua un brusco passaggio di collegamento 
fra le due curve di corrente. Questo fatto è dovuto a più cause, ma quella principale rimane la condizione di 
polarizzazione: lo stadio infatti è polarizzato ad una tensione VBIAS relativamente piccola, e questa tensione 
viene applicata interamente all’ingresso dei driver; la caduta di tensione sulle resistenze di emettitore RE 
interdicono questi transistor in un intervallo di pochi volt di transizione, causando un innesco “duro” e non 
“morbido” come visto in precedenza per lo stadio EF. 
Per avere una variazione di corrente di ingresso più dolce, e quindi una resistenza di ingresso più elevata, si 
può operare in più parti: 
·  Diminuendo il valore di RE 
·  Aumentando il valore di R 
Diminuendo il valore di Re diminuisce, a parità di corrente erogata, la tensione che porta il driver in 
spegnimento; l’intervallo sull’asse VIN della corrente di ingresso di ogni ramo risulterà più ampio. 
Contemporaneamente, come visto in precedenza, il valore di RE gioca un ruolo fondamentale per la 
corrente ottimale di polarizzazione, ma questa corrente di riposo influisce anch’essa sulla corrente di 
ingresso e in particolar modo sulla distanza fra le due linee di corrente IB1 e IB1 per VIN=0. Dato che la 
corrente avrà un salto più ampio l’effetto di aumento della resistenza nella zona di cross-over sarà 
attenuato; il fenomeno dominante è comunque quello dovuto alla tensione su RE, quindi l’incrocio delle 
correnti sarà più dilatato lungo l’asse di VIN e la corrente complessiva avrà un andamento meno ripido. 
Aumentando il valore di R si porta invece il driver in un diverso punto di polarizzazione, e per la precisione 
in un punto di minor guadagno. In questo modo la corrente di polarizzazione sarà fornita in gran parte dal 
finale, che presenterà quindi anche un guadagno più elevato; si sfrutta l’effetto moltiplicativo dei guadagni 
in corrente dei due transistor in cascata per avere un guadagno complessivo invariato. Dato che la corrente 
di collettore del driver sarà minore, sarà minore anche la corrente di base e di conseguenza la corrente di 
ingresso nei pressi dell’incrocio; minor corrente si tramuta in una minor distanza fra le due curve e quindi 
minor pendenza del collegamento. 
Questo metodo presenta però delle ripercussioni sul guadagno complessivo. Quanto detto poco fa è vero 
solo nel punto di polarizzazione; la curva del guadagno, appena al di fuori della finestra del gm-doubling, 
presenta un calo rilevante, poiché il driver amplifica in maniera minore la tensione errore ingresso-uscita. 
Il caso peggiore si ha quando R è molto piccola ed Re molto grande: il transistor driver si trova ad operare in 
una zona di β01 calante con una corrente di collettore a riposo elevata; la corrente di base richiesta è 
inutilmente grande, la tensione su Re provoca un intervallo di spegnimento piccolo e si ottiene così una 
pendenza della curva di collegamento fra le due correnti particolarmente elevata. 51 
 
 
 
 
 
Figura 3.20: Corrente di ingresso (R=100Ω, Re=0,2Ω). 
In queste pagine sono esposti i risultati di alcune prove che verificano quanto detto precedentemente. 
In figura 3.22, a parità di R, si è posta una RE dimezzata e si è effettuata la ri-polarizzazione ottimale dello 
stadio finale. La resistenza di ingresso nella zona centrale è effettivamente migliorata ed in questo caso è 
stata raddoppiata, a spese però del picco massimo di resistenza, che è stato ridotto. Inoltre la resistenza di 
stabilizzazione termica, RE, essendo stata ridotta, può causare variazioni maggiori della corrente di riposo in 
funzione del riscaldamento dello stadio finale. 
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Figura 3.21: Resistenza di ingresso (R=100Ω, Re=0,2Ω). 
 
 
Figura 3.22: Resistenza di ingresso (R=100Ω, Re=0,1Ω). 
 
 
 
-30.00 V -20.00 V -10.00 V  0.000 V  10.00 V  20.00 V  30.00 V
 225.0k
 200.0k
 175.0k
 150.0k
 125.0k
 100.0k
 75.00k
 50.00k
 25.00k
 0.000k
-25.00k
1/DER(rg[i])
-30.00 V -20.00 V -10.00 V  0.000 V  10.00 V  20.00 V  30.00 V
 200.0k
 175.0k
 150.0k
 125.0k
 100.0k
 75.00k
 50.00k
 25.00k
 0.000k
1/DER(rg[i])
RIN 
VIN 
VIN 
RIN 53 
 
 
Figura 3.23: Resistenza di ingresso (R=1kΩ, Re=0,2Ω). 
 
Aumentando R, a parità di RE (figura 3.23), si alzano notevolmente sia le vette massime che la zona centrale 
della resistenza di ingresso. Sebbene questa soluzione può sembrare ottimale dal punto di vista della 
resistenza di ingresso, è utile analizzare come varia il guadagno con questo valore di R. 
La figura 3.24 mostra nella zona centrale un calo del guadagno superiore all’1% rispetto al tetto massimo, 
nonché una finestra di gm-doubling più larga e una ripresa di guadagno più lenta (VIN=±5V) rispetto ad altre 
curve di guadagno ottenute con valori di R ottimali. 
 
 
 
Figura 3.24: Guadagno dello stadio CFP (R=1kΩ, Re=0,2Ω). 
Per ovviare a questo inconveniente si può agire sullo schema aggiungendo delle resistenze in modo da 
tenere accesi i driver più a lungo, e cercare di creare così una zona di incrocio più estesa. Lo schema è 
riportato in figura 3.25. La resistenza di ingresso è stata effettivamente corretta al centro, ma si sono venuti 
a creare due zone di spegnimento laterali. Il guadagno di questa configurazione però cala di molto 
all’aumentare della corrente di uscita, quindi questa soluzione si presta solo come punto di partenza per 
una elaborazione più approfondita dell’argomento. 
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Figura 3.25: Stadio CFP modificato per ovviare alla bassa resistenza di ingresso al crossover. 
 
Figura 3.25: Resistenza di ingresso dello stadio CFP di figura 3.24. 
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Per quanto riguarda la resistenza di uscita, si può verificare che rispecchia anche qua l’andamento del 
guadagno. La variazione di resistenza di uscita è più brusca perché la finestra di variazione del guadagno è 
più stretta; un particolare nuovo è il picco di minimo della resistenza di uscita, che dà un forte contributo 
alla variazione di resistenza di uscita massima, che, per lo stadio CFP, non si allontana molto dai valori dello 
stadio precedente. 
 
Figura 2.36: Misura della resistenza di uscita dello stadio CFP completo. 
 
 
 
 
Figura 3.37: Resistenza di uscita dello stadio CFP (R=100Ω, Re=0,2 Ω). 
 
 
Lo stadio presenta comunque una resistenza intrinseca bassissima. Si può motivare questa caratteristica di 
uscita mediante l’individuazione di un anello di retroazione presente nello stadio; si pensi, a questo scopo, 
di dover calcolare la resistenza di uscita di uno dei due rami. 
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Figura 3.38: individuazione della retroazione nel ramo CFP 
Se si applica un generatore Vout all’uscita, il transistor T1 si trova a lavorare nella configurazione a base 
comune. Il segnale all’emettitore di T1 passa inalterato al collettore, e da lì entra in base di T2. Questo lo 
amplifica, generando una corrente in opposizione di fase a Vout, in modo da riportare l’uscita allo stesso 
valore dell’ingresso. 
Da qui il termine “Coppia Complementare a Retroazione”, poiché si tratta di una coppia di stadi 
amplificatori, con transistor complementari e connessi a retroazione. 
Data la loro capacità di amplificare i segnali errore, è possibile che questo stadio entri in auto oscillazione: 
la situazione è spesso prevista, ed è prevenuta mediante l’inserimento di filtri smorzatori. 
 
 
Figura 3.39: Schema di uno stadio CFP con filtri R-C per prevenire l’insorgere di oscillazioni. 
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4.  Quartetto complementare 
(QUAD-C, Quad-Complementary) 
4.1.  Descrizione 
 
La configurazione a quartetto complementare (Quad-Complementary) è stata ideata dalla ditta canadese 
Bryston. In pratica lo stadio risulta formato dal parallelo di uno stadio EF e di uno CFP. Questa nuova 
topologia di stadio di uscita ha trovato successo per una serie di vantaggi: 
-  la capacità di ingresso dei transistor finali, se confrontata con stadi di uscita che possiedono 
due transistor finali in parallelo, è un quarto. Questo perché le giunzioni dei transistor finali di 
ciascun ramo sono ora in serie e quindi le capacità di giunzione risultano essere in serie e non in 
parallelo; la frequenza di taglio superiore è quindi più alta. 
-  la corrente del driver, se confrontata sempre con stadi di uscita che hanno due transistor finali 
in parallelo, è metà, perché le basi dei transistor finali sono in serie e non in parallelo. 
-  la caratteristica ingresso-uscita del ramo superiore e quella del ramo inferiore è idealmente 
identica, poiché si usano gli stessi transistor npn e pnp in parallelo. Questo dovrebbe garantire 
minore distorsione, soprattutto un minor contenuto di armoniche pari. 
Una variante di questo stadio può essere quella con la resistenza di emettitore dei driver condivisa, che 
contro-polarizza la giunzione base-emettitore di un solo transistor finale, come per lo stadio EF tipo B
[6]. 
 
Figura 4.1: Stadio a quartetto complementare 
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Si passa all’analisi del modello ai piccoli segnali, derivato dallo schema a singolo ramo.
Figura 4.2: Ramo positivo dello stadio Emitter Follower.
Figura 4.3: Schema 
Un primo sguardo allo schema elettrico riscritto con i parametri ibridi mostra 
uscita di questo stadio assomigli molto a quello dello stadio EF. Sembra che il comportamento dello stadio 
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.2: Ramo positivo dello stadio Emitter Follower. 
: Schema dello stadio Quad-C con i parametri ibridi. 
Un primo sguardo allo schema elettrico riscritto con i parametri ibridi mostra come il percorso ingresso
uscita di questo stadio assomigli molto a quello dello stadio EF. Sembra che il comportamento dello stadio 
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come il percorso ingresso-
uscita di questo stadio assomigli molto a quello dello stadio EF. Sembra che il comportamento dello stadio 
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Quad-C possa essere ricondotto a quello di uno stadio EF “aiutato” da uno stadio CFP. Dall’analisi delle 
formule risulta che il guadagno, effettivamente, dovrebbe avere questo comportamento. 
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4.2.  Guadagno 
La formula del guadagno ha gli stessi blocchi dello stadio EF, solo che qui il blocco comune al numeratore e 
al denominatore, è più grande, perché comprende i parametri di ben due transistor finali. La variazione di 
guadagno sarà più piccola di quella dello stadio EF, perché il guadagno sarà più grande. Non si può dire, 
senza calcoli, se questo stadio supererà come valori quello dello stadio CFP. Una prima simulazione con 
MATLAB mostra che il guadagno raggiunge livelli intermedi fra i valori dei due stadi e la sua variazione, 
pure, è intermedia. 
 
Figura 4.4: Sensibilità del guadagno; RL=8Ω, β03=100, β01= β02=50, rπ1= rπ2=50Ω, rπ1= β01/gm1, rπ2= β02/gm2. 
 
Figura 4.5: Sensibilità del guadagno; RL=8Ω, R=10Ω, β02=50, gm2=10A/V, rπ1=50Ω, rπ2= β02/gm2.  
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La simulazione di figura 4.4 è stata eseguita tenendo conto che sui transistor finali scorrerà circa metà 
corrente di carico, quindi il loro gm non avrà, a parità di corrente sul carico, il campo di variazione degli altri 
due stadi, bensì metà. Dalla simulazione della sensibilità al guadagno al variare del guadagno in corrente 
del driver, emerge che il valore massimo della curva derivata è ridotto: questo perché con tre transistor, la 
variabilità dei parametri di uno di loro non riesce ad avere, nel complesso, la sensibilità che si avrebbe con 
un numero inferiore di componenti. Il fatto di porre due transistor in parallelo evita poi che si verifichi un 
calo vistoso del β0 dei finali. 
 
Figura 4.6: Simulazione del guadagno del circuito di figura 4.2. 
Dalla simulazione emerge che il guadagno è molto elevato, più di quello dello stadio CFP, ma è anche 
leggermente più variabile (0,15% contro 0,1% circa), sempre in quantità minore rispetto alla tipologia EF 
(2%). 
Si verifica che la sensibilità del β03 è effettivamente inferiore: simulando il guadagno con valori di R molto 
variabili, si nota che le curve alla polarizzazione sono più ravvicinate che nei casi precedenti. 
 
Figura 4.7: Simulazione del guadagno del circuito di figura 4.2 con R=10, 300 e 10kΩ. 
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La soluzione migliore rimane sempre scegliere R in modo che il guadagno del driver sia elevato al momento 
dell’acensione dei finali, in modo da avere un guadagno di tensione elevato, e meno variabile. 
4.3.  Resistenza di ingresso 
La resistenza di ingresso dello stadio Quad-C risulta più elevata, perché compaiono più termini nella 
formula del modello, dato che in questa configurazione i transistor sono tre. A livello circuitale ciò che aiuta 
è il fatto che i due transistor finali sono collegati in serie rispetto al driver, ovvero sono attraversati dalla 
stessa corrente di base. All’uscita invece essi compaiono disposti in parallelo, in modo che le loro correnti si 
sommino. Dato che si prevede un calo del β0 dei finali minore, anche la resistenza di ingresso dovrebbe 
presentarsi meno variabile. Le simulazioni mostrano delle curve di resistenza elevate, ma comunque 
ampiamente variabili. Questo sarà un aspetto da verificare con il circuito reale. 
 
Figura 4.8: Forma d’onda della corrente di ingresso per R=100, 400 e 1000Ω. 
 
 
 
Figura 4.9: Resistenza di ingresso dello stadio Quad-C con R=100, 400 e 1000Ω. 
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Anche per questo stadio esiste una resistenza R che massimizza la resistenza di ingresso. Questo valore è un 
compromesso fra il β0 imposto dalla corrente sulla resistenza ed i valori di rπ sui finali, ai quali R è posta in 
parallelo. Per R = rπ si ha il massimo del valore del parallelo, e ciò si ottiene per correnti relativamente 
basse. 
4.4.  Resistenza di uscita 
Dal modello ai piccoli segnali risulta: 
 
3
2
03
,
03
2 2 1 1
03
( || )
1 
( || ) ( || ) 1
1
out
out Quad C
out
m m
r
r R
V
R
I r R g r R g
p
p
p p
b
b
b
-
+
+
= =
× + × × +
+
 
che corrisponde alla resistenza di uscita dello stadio EF con un termine a denominatore in più, che abbassa 
notevolmente la resistenza di uscita. Dalle simulazioni si evidenzia il fatto che la resistenza di uscita 
possiede, per una larga fascia di correnti, un valore intermedio fra gli stadi precedenti, proprio per la sua 
natura di stadio “derivato” dai primi due. Si nota anche qui la quasi totale indipendenza della resistenza di 
uscita da R: il guadagno del transistor driver gioca un ruolo secondario in questo stadio, dove prevalgono 
invece le caratteristiche dei transistor finali. 
 
Figura 4.10: Andamento della resistenza di uscita dello stadio Quad-C con R=10Ω ed R=1000Ω. 
Dal punto di vista della resistenza di uscita, questo stadio può essere visto come la composizione di tutte e 
tre le configurazioni amplificatrici fondamentali: applicando un generatore di tensione all’uscita, dopo aver 
posto a massa l’ingresso, le resistenze rπ1 ed rπ2 formano un partitore di tensione, ed il segnale entra in T3 
attraverso il suo emettitore. T2 vede lo stesso segnale invertito di segno e cerca di riportare l’uscita al valore 
dell’ingresso. T3 amplifica il segnale, essendo in configurazione a base comune, e lo inietta in base a T1, il 
quale lo amplifica in corrente invertendo di segno, cercando di forzare l’uscita al valore dell’ingresso. 
4.5.  Polarizzazione ottimale 
Come per gli stadi precedenti si procede alla simulazione della transconduttanza degli stadi e alla 
valutazione della corrente ottimale di riposo. 
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La corrente ottimale per questo stadio risulta essere più elevata degli altri perché vi sono ben due transistor 
finali da polarizzare, e la transconduttanza sale lentamente al crescere della corrente di collettore. 
La finestra all’incrocio per questo stadio è più vistosa delle altre. La causa di questo fenomeno può essere 
ricondotta alla transconduttanza dell’incrocio: essendo poco variabile causa un’ampia area di 
sovrapposizione. 
 
Figura 4.11: Stadio Quad-C visto come un transistor equivalente. 
 
Figura 4.12: Corrente e transconduttanza dello stadio Quad-C (ramo superiore). 
 
Ramo Superiore (positivo)  Ramo Inferiore (negativo) 
RE [Ω]  ICQ [mA]  VBIAS(POS) [V]  RE [Ω]  ICQ [mA]  VBIAS(NEG) [V] 
0,1  288,8  1,311  0,1  245,3  1,267 
0,2  167,9  1,287  0,2  143,2  1,248 
0,5  77,4  1,253  0,5  67,6  1,223 
Figura 4.13: Tabella riassuntiva della corrente ottimale per i due rami. 
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Figura 4.14: Stadio Quad-Complementary completo. 
 
 
Figura 4.15: Guadagno dello stadio Quad-C completo, per valori di VBIAS da 2,46V a 2,56V con passo di 
  20mV. RE=0,2Ω RL=8Ω. 
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4.6.  Resistenze di ingresso e di uscita ad onda intera 
 
La resistenza di ingresso dello stadio quad-complementary ha lo stesso andamento della curva dello stadio 
emitter-follower, ed anche qui il fatto strano è che la corrente di ingresso del ramo che non dà potenza al 
carico si annulla per valori di Vin lontani dall’origine. La non perfetta complementarietà dei due rami è 
vistosa anche in questa configurazione: la corrente di ingresso si annulla per Vin<0, a causa del fatto che il 
ramo inferiore presenta per basse correnti di uscita un guadagno più elevato. 
Dato che le correnti di ingresso dei singoli driver sono, a parità di corrente di uscita, inferiori sia rispetto allo 
stadio EF che alla topologia CFP, la resistenza di ingresso risulta essere superiore si nel suo punto di 
massimo (zona centrale) che agli estremi. Confrontando il picco massimo della zona centrale con il valore di 
resistenza nello stesso punto di uno stadio CFP il rapporto è sbalorditivo: circa 10 volte superiore. 
Anche qui la curva della resistenza di ingresso si può considerare come la sovrapposizione del grafico della 
resistenza di ingresso vista per il ramo superiore (Vin>0) con quello appartenente al ramo inferiore (Vin<0). 
Delle ondulazioni intermedie lungo la curva di resistenza sono visibili anche qui: una a circa Vin=±5V dovuta 
all’accensione/spegnimento dei transistor finali ed una a  Vin=±20V dovuta all’accensione/spegnimento dei 
transistor driver. 
 
 
 
Figura 3.34: Correnti di ingresso allo stadio QUAD (R = 100Ω). 
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Figura 3.35: Resistenza di ingresso dello stadio QUAD (R = 100Ω). 
 
Per quanto riguarda la resistenza di uscita, valgono le leggi precedentemente viste per gli altri due stai: 
dove il guadagno è massimo, la resistenza di uscita è minima, dove il guadagno varia di meno, la resistenza 
di uscita è più costante. Si ricorda che la misura di resistenza di uscita è, per la natura stessa della misura, 
insensibile all’effetto Early, che invece si manifesta nel normale funzionamento. Le zone estreme della 
curva, che appaiono orizzontali, aumentano al diminuire della VCE, causando una variazione ulteriore di 
resistenza di uscita. 
 
 
Figura 3.36: Resistenza di uscita dello stadio Quad-Complementary. 
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5.  Smaltimento del calore e 
polarizzazione 
Verrà qui affrontato lo studio della dissipazione termica sullo stadio finale, al fine di arginare la temperatura 
delle giunzioni dei transistor entro i limiti consentiti, e successivamente saranno esposte le diverse soluzioni 
circuitali per una efficace polarizzazione dello stadio di uscita. 
Il titolo di questo capitolo accosta due trattazioni apparentemente lontane fra loro: la prima si occupa della 
dissipazione del calore che il circuito produce nel suo funzionamento, la seconda affronta la creazione di 
una tensione continua precisa ed invariabile. Ciò che unisce questi due argomenti è il fatto che i parametri 
e le grandezze del BJT sono notevolmente influenzati dalla temperatura (β0 e VBE in primis), e ciò aziona nel 
circuito un delicato equilibrio fra correnti, tensioni ed agitazione termica stessa. 
Poiché lo stadio finale è polarizzato con una tensione costante (generatore ideale di tensione), le VBE dei 
transistor coinvolti è la più pericolosa fra le grandezze che variano in funzione della temperatura. 
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Con: 
T = temperatura in Kelvin 
T0 = temperatura di riferimento 
IC = corrente di collettore 
IC0= corrente di collettore alla temperatura T0 
VG0 = potenziale intrinseco allo zero assoluto 
VBE0 = potenziale intrinseco alla temperatura T0 e alla corrente IC0 
K = costante di Boltzmann 
q = carica dell’elettrone 
n = costante che dipende dal dispositivo 
 
dove il potenziale intrinseco allo zero assoluto (bandgap voltage) vale 1,205V ed è valutabile per via grafica 
attraverso le curve VBE/T a IE = costante di un generico transistor: 
 
Fig. 5.1: Famiglia di curve della VBE in funzione della temperatura e visualizzazione di VG0.  
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La potenza che lo stadio finale dissipa è la somma di due componenti: una componente variabile, legata al 
rendimento, che è funzione del segnale di ingresso e del carico, ed un termine costante causato dalla 
polarizzazione. Se il riscaldamento non viene controllato si crea una situazione di deriva termica: 
 
In questo capitolo verrà illustrato come intervenire su alcuni di questi punti per evitare il sovra-
riscaldamento dei contenitori dei transistor, fenomeno che può portare al danneggiamento o addirittura 
alla rottura dei dispositivi stessi. 
5.1.  Modellizzazione del flusso di calore 
Il calore che un transistor genera durante il suo funzionamento causa un aumento di temperatura della 
giunzione e deve essere efficacemente portato all’esterno, al fine di limitarne l’aumento entro i limiti 
ammissibili. A tale scopo il dispositivo viene fissato ad un dissipatore, il quale facilita lo smaltimento del 
calore. 
 
Figura 5.2 – Dispositivo di potenza montato su dissipatore e schematizzazione del flusso di calore. 
 
Il calore, generato all’altezza della giunzione, attraversa il corpo del semiconduttore e poi uno o più strati di 
metallo a cui il semiconduttore è aderito sotto forte pressione; si trova spesso anche uno strato di isolate  
elettrico. Per ciascuno di questi passaggi si ha un salto di temperatura che, in prima approssimazione, si 
può considerare proporzionale al flusso di calore trasmesso. Il meccanismo di trasmissione attraverso corpi 
solidi viene chiamato conduzione; il fattore di 
nome di resistenza termica e si misura in °C/W oppure,  in modo equivalente, in K/W.
Si può fare un’analogia elettrica del meccanismo di trasmissione del calore: il flusso generato corrisponde
ad una corrente PD di valore pari alla potenza media dissipata dalla giunzione, le resistenze termiche 
corrispondono a resistenze elettriche, alla temperatura ambiente viene associato un generatore ideale di 
tensione e le temperature delle varie zone corr
calore attraversa tutte le resistenze termiche, queste risultano in serie fra loro, e la loro somma dà la 
resistenza termica complessiva dalla giunzione J all’ambiente A.
 
Figura 5.3 : Rete elettrica equivalente della trasmissione del calore
RthJC rappresenta la resistenza termica fra giunzione J e contenitore C; è sempre indicata nel datasheet del 
componente e varia da 80°C/W per transistor di segnale a 0,5°C/W per dispositivi di potenza.
RthCH è la resistenza termica fra contenitore C e dissipatore H, dovuta al tipo di contatto fra i due e alla 
eventuale presenza di fogli isolanti e/o di grasso
 
Contenitore  Senza isolante
A secco 
TO-220  1.2 
TO-3  0.5 
 
Tab 5.1: Valori di RthCH in funzione della tipologia del contatto.
 
RthHA è la resistenza termica dissipatore
dissipatore è costituito da una piastra di materiale ad alta conducibilità termica (rame o alluminio) che reca 
spesso diverse alette per favorire lo scambio termico. La trasmissione del calore avviene principalmente 
secondo il meccanismo della convezione, e può essere di tipo “naturale” se il movimento dell’aria è 
provocato dal solo riscaldamento ad opera del dissipatore, mentre si ha “convezione forzata” se l’aria è 
messa in movimento da un sistema di ventilazione. Per potenze elevate i
calore ad un fluido, che a sua volta lo trasporta in altri sistemi di raffreddamento più efficienti.
La resistenza termica dissipatore
costruttore in funzione della sua lunghezza. I dissipatori sono normalmente in alluminio
opaco e nel caso di superfici lucide o grezze l’efficienza del dissipatore si riduce e la
aumenta di circa il 10 %. I valori di R
alette anch’esse verticali. Ogni altro tipo di montaggio porta ad un peggioramento della
in particolare, per il montaggio orizzontale si deve considerare un aumento della resistenza termi
20 %. 
co. Per ciascuno di questi passaggi si ha un salto di temperatura che, in prima approssimazione, si 
può considerare proporzionale al flusso di calore trasmesso. Il meccanismo di trasmissione attraverso corpi 
solidi viene chiamato conduzione; il fattore di proporzionalità salto di temperatura/flusso di calore
e si misura in °C/W oppure,  in modo equivalente, in K/W.
Si può fare un’analogia elettrica del meccanismo di trasmissione del calore: il flusso generato corrisponde
di valore pari alla potenza media dissipata dalla giunzione, le resistenze termiche 
corrispondono a resistenze elettriche, alla temperatura ambiente viene associato un generatore ideale di 
tensione e le temperature delle varie zone corrispondono alle tensioni dei relativi nodi. Dato che il flusso di 
calore attraversa tutte le resistenze termiche, queste risultano in serie fra loro, e la loro somma dà la 
resistenza termica complessiva dalla giunzione J all’ambiente A. 
elettrica equivalente della trasmissione del calore. 
 
rappresenta la resistenza termica fra giunzione J e contenitore C; è sempre indicata nel datasheet del 
componente e varia da 80°C/W per transistor di segnale a 0,5°C/W per dispositivi di potenza.
è la resistenza termica fra contenitore C e dissipatore H, dovuta al tipo di contatto fra i due e alla 
eventuale presenza di fogli isolanti e/o di grasso. Valori tipici sono riportati in tabella.
Senza isolante  Con isolante 
Con grasso  A secco  Con grasso
1.0  3.4  1.6
0.1  1.3  0.4
in funzione della tipologia del contatto. 
è la resistenza termica dissipatore-ambiente e dipende dalla tipologia di refri
dissipatore è costituito da una piastra di materiale ad alta conducibilità termica (rame o alluminio) che reca 
spesso diverse alette per favorire lo scambio termico. La trasmissione del calore avviene principalmente 
o della convezione, e può essere di tipo “naturale” se il movimento dell’aria è 
provocato dal solo riscaldamento ad opera del dissipatore, mentre si ha “convezione forzata” se l’aria è 
messa in movimento da un sistema di ventilazione. Per potenze elevate il sistema di raffreddamento cede 
calore ad un fluido, che a sua volta lo trasporta in altri sistemi di raffreddamento più efficienti.
La resistenza termica dissipatore-ambiente dipende dalla geometria del dissipatore e viene fornita dal 
ione della sua lunghezza. I dissipatori sono normalmente in alluminio
opaco e nel caso di superfici lucide o grezze l’efficienza del dissipatore si riduce e la
aumenta di circa il 10 %. I valori di RthHA vengono specificati per un montaggio verticale del dissipatore ed 
alette anch’esse verticali. Ogni altro tipo di montaggio porta ad un peggioramento della
in particolare, per il montaggio orizzontale si deve considerare un aumento della resistenza termi
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co. Per ciascuno di questi passaggi si ha un salto di temperatura che, in prima approssimazione, si 
può considerare proporzionale al flusso di calore trasmesso. Il meccanismo di trasmissione attraverso corpi 
salto di temperatura/flusso di calore prende il 
e si misura in °C/W oppure,  in modo equivalente, in K/W. 
Si può fare un’analogia elettrica del meccanismo di trasmissione del calore: il flusso generato corrisponde 
di valore pari alla potenza media dissipata dalla giunzione, le resistenze termiche 
corrispondono a resistenze elettriche, alla temperatura ambiente viene associato un generatore ideale di 
ispondono alle tensioni dei relativi nodi. Dato che il flusso di 
calore attraversa tutte le resistenze termiche, queste risultano in serie fra loro, e la loro somma dà la 
 
rappresenta la resistenza termica fra giunzione J e contenitore C; è sempre indicata nel datasheet del 
componente e varia da 80°C/W per transistor di segnale a 0,5°C/W per dispositivi di potenza. 
è la resistenza termica fra contenitore C e dissipatore H, dovuta al tipo di contatto fra i due e alla 
. Valori tipici sono riportati in tabella. 
Unità di misura 
Con grasso 
1.6  °C/W 
0.4  °C/W 
ambiente e dipende dalla tipologia di refrigerazione usata. Il 
dissipatore è costituito da una piastra di materiale ad alta conducibilità termica (rame o alluminio) che reca 
spesso diverse alette per favorire lo scambio termico. La trasmissione del calore avviene principalmente 
o della convezione, e può essere di tipo “naturale” se il movimento dell’aria è 
provocato dal solo riscaldamento ad opera del dissipatore, mentre si ha “convezione forzata” se l’aria è 
l sistema di raffreddamento cede 
calore ad un fluido, che a sua volta lo trasporta in altri sistemi di raffreddamento più efficienti. 
ambiente dipende dalla geometria del dissipatore e viene fornita dal 
ione della sua lunghezza. I dissipatori sono normalmente in alluminio anodizzato nero 
opaco e nel caso di superfici lucide o grezze l’efficienza del dissipatore si riduce e la resistenza termica 
ti per un montaggio verticale del dissipatore ed 
alette anch’esse verticali. Ogni altro tipo di montaggio porta ad un peggioramento della resistenza termica; 
in particolare, per il montaggio orizzontale si deve considerare un aumento della resistenza termica pari al  
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Fig. 5.4: RthHA di un dissipatore in funzione di una delle sue dimensioni
 
 
Una volta identificato il valore delle varie resistenze termiche si può dedurre la temperatura della 
giunzione: 
  J A D thJC thCH thHA T T P R R R = + × + +
 
La temperatura della giunzione non può mai superare il valore massimo definito nel datasheet che di solito 
si aggira sui 150°C. 
 
Tuttavia il sistema così com’è descritto in fig. H non tiene conto dell’inerzia termica dei materiali: un flusso 
di calore che investe il dissipatore non causa un aumento istantaneo della temperatura T
variazione di temperatura del materiale assorbe una certa quantità di calore. Dalla fisica è noto che ogni 
materiale è caratterizzato da una propria capacità termica, la cui azione può 
aggiungendo al circuito elettrico equivalente una capacità associata ad ogni resistenza termica.
 
Fig.5.5 : Rete elettrica equivalente della trasmissione del calore
 
La capacità termica è così definita  th C c m = ×
Questo circuito equivalente rimane comunque un modello e come tale soffre di alcune anomalie: se la 
temperatura ambiente aumenta improvvisamente, secondo il modello, anch
aumentano alla stessa velocità. Questo fatto porta a ridisegnare il circuito equivalente riferendo le capacità 
non più ai nodi, bensì a massa; in questo caso però C
La temperatura di giunzione può essere ora determinata sostituendo nell’equazione le resistenze con le 
impedenze: 
 
 
dove ZthJA è l’impedenza termica totale dalla giunzione all’ambiente
di un dissipatore in funzione di una delle sue dimensioni. 
Una volta identificato il valore delle varie resistenze termiche si può dedurre la temperatura della 
( ) J A D thJC thCH thHA T T P R R R = + × + +  
a giunzione non può mai superare il valore massimo definito nel datasheet che di solito 
Tuttavia il sistema così com’è descritto in fig. H non tiene conto dell’inerzia termica dei materiali: un flusso 
ore non causa un aumento istantaneo della temperatura T
variazione di temperatura del materiale assorbe una certa quantità di calore. Dalla fisica è noto che ogni 
materiale è caratterizzato da una propria capacità termica, la cui azione può essere rappresentata 
aggiungendo al circuito elettrico equivalente una capacità associata ad ogni resistenza termica.
Rete elettrica equivalente della trasmissione del calore con capacità riferite ai nodi.
C c m = × , dove c è il calore specifico ed m la massa del materiale.
Questo circuito equivalente rimane comunque un modello e come tale soffre di alcune anomalie: se la 
temperatura ambiente aumenta improvvisamente, secondo il modello, anche le temperature T
aumentano alla stessa velocità. Questo fatto porta a ridisegnare il circuito equivalente riferendo le capacità 
non più ai nodi, bensì a massa; in questo caso però CthJC e CthCH devono essere opportunamente ricalcolate.
atura di giunzione può essere ora determinata sostituendo nell’equazione le resistenze con le 
( ) J A D thJA T t T P Z = + ×  
è l’impedenza termica totale dalla giunzione all’ambiente
[7]. 
 
 
Una volta identificato il valore delle varie resistenze termiche si può dedurre la temperatura della 
a giunzione non può mai superare il valore massimo definito nel datasheet che di solito 
Tuttavia il sistema così com’è descritto in fig. H non tiene conto dell’inerzia termica dei materiali: un flusso 
ore non causa un aumento istantaneo della temperatura TH, in quanto la 
variazione di temperatura del materiale assorbe una certa quantità di calore. Dalla fisica è noto che ogni 
essere rappresentata 
aggiungendo al circuito elettrico equivalente una capacità associata ad ogni resistenza termica. 
 
con capacità riferite ai nodi. 
, dove c è il calore specifico ed m la massa del materiale. 
Questo circuito equivalente rimane comunque un modello e come tale soffre di alcune anomalie: se la 
e le temperature TH,TC e TJ 
aumentano alla stessa velocità. Questo fatto porta a ridisegnare il circuito equivalente riferendo le capacità 
devono essere opportunamente ricalcolate. 
atura di giunzione può essere ora determinata sostituendo nell’equazione le resistenze con le  
 
Figura 5.6: Rete elettrica equivalente della t
 
5.2.  Circuiti di Polarizzazione
 
Gli stadi di uscita di un moderno finale audio sono, per la quasi totalità, polarizzati mediante l'uso del 
"moltiplicatore di VBE" o di una sua variante. Questo circuito si 
amplificatore precedente, il VAS, e lo stadio finale.
Il VAS infatti trae vantaggio dal generatore di corrente che ha come carico per garantire un’elevata 
amplificazione in tensione, e questo generatore di corrente 
creare la tensione di polarizzazione dello stadio finale.
Figura 5.7: Moltiplicatore di V
 
La tensione ai suoi capi viene calcolata attraverso queste es
 
Is1
4mA
Figura 5.6: Rete elettrica equivalente della trasmissione del calore con capacità riferite a massa.
Circuiti di Polarizzazione 
Gli stadi di uscita di un moderno finale audio sono, per la quasi totalità, polarizzati mediante l'uso del 
" o di una sua variante. Questo circuito si interpone in modo perfetto fra lo stadio 
amplificatore precedente, il VAS, e lo stadio finale. 
Il VAS infatti trae vantaggio dal generatore di corrente che ha come carico per garantire un’elevata 
amplificazione in tensione, e questo generatore di corrente è anche utilizzato dal moltiplicatore di V
creare la tensione di polarizzazione dello stadio finale. 
 
: Moltiplicatore di VBE semplice e suo inserimento nell’amplificatore
 
La tensione ai suoi capi viene calcolata attraverso queste espressioni: 
Vbias
Q1
R1
1k
R2
470
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rasmissione del calore con capacità riferite a massa. 
Gli stadi di uscita di un moderno finale audio sono, per la quasi totalità, polarizzati mediante l'uso del 
interpone in modo perfetto fra lo stadio 
Il VAS infatti trae vantaggio dal generatore di corrente che ha come carico per garantire un’elevata 
è anche utilizzato dal moltiplicatore di VBE per 
 
e suo inserimento nell’amplificatore.  
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Il moltiplicatore di VBE ha due importanti compiti: il primo è di mantenere costante la tensione VBIAS di 
polarizzazione indipendentemente da eventuali cambiamenti della corrente del VAS, il secondo è riflettere 
le variazioni della VBE causate dalla temperatura verso lo stadio finale. 
 
La formula sopra citata non mostra una dipendenza della 
VBIAS dalla corrente che percorre il moltiplicatore. 
In realtà il circuito presenta una propria resistenza di 
uscita differenziale, che può essere stimata tramite il 
circuito equivalente del moltiplicatore qui a lato. 
 
 
Figura 5.8: Circuito equivalente del moltiplicatore di VBE. 
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Si può usare in alternativa questa formula empirica: 
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La resistenza di uscita del moltiplicatore di VBE è dell’ordine delle decine di Ω. 
Una variazione della corrente del VAS provoca una variazione della tensione di polarizzazione proporzionale 
alla resistenza di uscita del moltiplicatore. 
La variazione di corrente è causata dall’assorbimento di corrente alternativamente da parte di uno dei due 
rami dello stadio finale ma anche dalla variabilità della tensione di alimentazione di rete, che in Europa può 
oscillare da 212 a 263 V; questa gamma di valori può causare uno scostamento della corrente del VAS del 
10%. Per ovviare a tale inconveniente sono state ideate due migliorie al moltiplicatore di VBE semplice. 
La prima (figura 5.9) consiste nell’inserire una resistenza aggiuntiva nel ramo di collettore in modo che le 
variazioni della corrente si tramutino in variazioni di tensione sulla resistenza R3 di valore uguale ed 
opposto alle variazioni di tensione ai capi del moltiplicatore. Un incremento della corrente di VAS crea un 
aumento della corrente su R1; questa corrente entra in base, viene riflessa sul collettore ed amplificata. 
Supponendo che gran parte della corrente del VAS passi per il ramo di collettore, scegliendo R3 all’incirca 73 
 
uguale alla resistenza differenziale di uscita, si ottiene una bassa sensibilità della tensione di polarizzazione 
VBIAS nei confronti della corrente che percorre il moltiplicatore di VBE. 
 
 
Figura 5.9: Moltiplicatore di VBE versione “B”. 
 
 
 
Figura 5.10: Confronto fra moltiplicatore di VBE semplice e versione “B”. 
 
 
Il grafico di fig. 2.36 mostra il confronto fra il moltiplicatore semplice ed il tipo “B” con uguali valori di R1 ed 
R2. La tensione VBIAS generata è inferiore a causa della caduta di tensione su R3 , ma il suo valore è più 
stabile al variare della corrente del VAS. R3 è stata scelta come valore leggermente superiore alla resistenza 
di uscita del moltiplicatore in corrispondenza del range 5-6mA, ed è proprio in questo intervallo che le 
variazioni di VBIAS vengono minimizzate. 
 
 
La seconda variante applica una vera riduzione della resistenza di 
uscita, attraverso l’aggiunta di un transistor buffer di corrente. 
La resistenza di uscita di questa configurazione (detta “compound”) 
diventa circa 10 volte inferiore a quella del moltiplicatore semplice. 
Più sotto sono riportati i grafici comparativi della tensione e della 
resistenza in funzione della corrente di VAS. 
 
 
 
 
Figura 5.11: Moltiplicatore  di VBE versione “Compound”. 
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Figura 5.12: Confronto fra moltiplicatore di VBE semplice e versione “Compound”. 
 
 
 
Un’altra semplice soluzione circuitale tiene conto del fatto che il 
riscaldamento dei due finali può essere per vari motivi diverso; le cause 
sono il diverso montaggio sul dissipatore, una diversa resistenza termica 
del contenitore, un segnale amplificato particolarmente asimmetrico. Il 
circuito può essere chiamato “moltiplicatore di VBE doppio”, per il fatto che 
è formato da due moltiplicatori complementari in serie. 
Ponendo Q1 e Q2 a contatto con i due transistor finali, si ottiene un 
circuito di polarizzazione che tiene conto di entrambe le temperature di 
questi ultimi. 
 
 
 
 
 
 
 
Figura 5.13: Moltiplicatore di VBE “doppio”. 
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Questo moltiplicatore dà come VBIAS minima la somma delle tensioni base-emettitore dei due transistor, 
che equivale a circa 2Vbe; il circuito in considerazione potrà quindi essere usato per polarizzare gli stadi EF 
e Quad-C, ma non lo stadio CFP poiché presenta una tensione di polarizzazione inferiore a 2Vbe. 
 
Esistono anche configurazioni di moltiplicatori di VBE più complesse. Studi sulla linearizzazione dello stadio 
finale hanno portato all’inserimento di alcuni transistor aggiuntivi attorno al moltiplicatore di VBE in grado di 
operare una correzione di errore ovvero una cancellazione di una eventuale distorsione dello stadio finale. 
La tecnica è quella di applicare contemporaneamente una compensazione (feed-forward) ed una 
retroazione (feed-back) all’elemento non lineare (indicato con N in figura)
[8]. 
 
Figura 5.14: Schema concettuale del circuito a correzione di errore. 
 
Si può determinare dallo schema a blocchi: 
 
 
( ) ( ) { }
( ) { }
out n n n
n in n n
V N V b V N V
V V a V N V
= + -
= + +
 
Ponendo  0 n V =  si ottiene: 
  ( ) ( ) 1
1 1
out n in
ab b
V N V b V
a a
  = - - +  
- -  
 
Se ( ) 1 a b - =  allora  i out n V V =  
 
Una possibile realizzazione del circuito, con a=0 e b=1 può essere questa: 
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Figura 5.16: Circuito a correzione di errore. 
 
I transistor T2 e T3 formano il moltiplicatore di VBE mentre i generatori di corrente polarizzano T7 e T8. 
Supponendo di voler valutare la resistenza di uscita, ponendo Vin a massa, si applica un generatore di 
tensione all’uscita dello stadio finale. Il transistor T7 forma con le resistenze in emettitore ed in collettore 
un amplificatore a base comune di guadagno unitario e quindi un aumento della tensione sul nodo di uscita 
genera una variazione della stessa ampiezza e dello stesso segno sul collettore di T7. Questo segnale entra 
nella base di T1 il quale è inserito in una configurazione a doppio carico. La resistenza R1 è comune sia al 
ramo positivo che a quello negativo, quindi il suo valore è il parallelo di due resistenze 2R1. Il guadagno del 
circuito a doppio carico è quindi anch’esso unitario, ma con segno negativo, e questo porta sulle basi dei 
transistor dello stadio finale il segnale applicato all’uscita invertito di segno, in modo da uguagliare l’uscita a 
zero, ovvero al valore di Vin. Se invece la tensione di uscita segue esattamente quella di ingresso, T7 e T8non 
amplificano nessun segnale e quindi non si ha nessuna correzione dell’errore. 77 
 
 
Si può integrare uno dei due amplificatori nel moltiplicatore di VBE modo da risparmiare qualche transistor. 
Il circuito si trasforma nel seguente: 
 
 
Figura 5.17: Circuito a correzione di errore integrato nel moltiplicatore di VBE. 
 
T1 e T2 formano il moltiplicatore di VBE e formano con R1 ed R2 il primo stadio amplificatore a doppio carico. 
Si procede, come prima, ponendo a massa l’ingresso proveniente dallo stadio precedente ed applicando 
una tensione ∆  a nodo di uscita: le basi di T5 e T6 non subiscono alcuna variazione poiché pilotate dagli 
inseguitori T3 e T4, quindi alla base degli amplificatori a doppio carico arriva un segnale attenuato dal 
partitore di tensione R3 ed R4. Questo segnale, dopo essere stato amplificato di un fattore -R1/R2, 
viene trasferito alle basi di T3 e T4 i quali pilotano lo stadio finale in modo da annullare l’effetto del 
generatore applicato all’uscita, ovvero al valore posto all’ingresso del circuito. 
 
Per avere la cancellazione dell’errore si pone  4
2 1
3 4
1
R
R R
R R
 
= -   +  
. 
Se R3=R4, allora R2=R1/2, e la tensione ΔV posta all’uscita si tramuta, analogamente a quanto avveniva per il 
circuito precedente, in una tensione –ΔV sulle basi dei transistor finali.    
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5.3.  Il controllo termico 
 
Come già citato in precedenza, se il riscaldamento dello stadio finale non viene controllato, si può innescare 
una pericolosa deriva termica. La soluzione è quella di usare il transistor del moltiplicatore di VBE come 
sensore di temperatura: se questo transistor viene riscaldato, la tensione base-emettitore cala, e cala pure 
la tensione VBIAS generata. Accoppiando termicamente lo stadio finale al moltiplicatore di VBE si ottiene un 
controllo della temperatura che riduce la crescita della corrente di polarizzazione e quindi un eccessivo 
riscaldamento dello stadio finale . 
 
Figura 5.18: Struttura del controllo di temperatura. 
 
Il blocco indicato con Wth descrive la funzione di trasferimento che sussiste fra la temperatura di giunzione 
TJ e la temperatura del sensore TS, la quale tiene conto del tipo di accoppiamento termico fra transistor 
finale e moltiplicatore di VBE. 
   
Figura 5.19: Esempio di montaggio del transistor sensore del moltiplicatore di VBE: fissaggio sul dissipatore 
(a sinistra), fissaggio sulla faccia libera del contenitore del transistor di potenza (a destra). 
 
La soluzione più semplice è quella di fissare il transistor sensore sul dissipatore, ma si può anche pensare di 
usare il moltiplicatore di VBE doppio ed incollare i due transistor sensori sul rispettivo transistor di potenza 
da monitorare.  
 
Il controllo di temperatura si realizza in modo ottimale se le variazioni di VBE del sensore di temperatura 
seguono esattamente le variazioni di VBE dei transistor dello stadio finale. 
Richiamando l’equazione vista in precedenza e ponendo una variazione di corrente nulla si ottiene: 
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Derivando l’equazione ed inserendo VG0= 1,205V, VBE=0,6V e T=300K risulta: 
 
 
0 0 0 0
0 0 0
 
2 2
G BE BE G BE V V V V dV mV mV
dT T T T K C
-
= - + = = =
°
 79 
 
Le variazioni di VBE sono quindi dell’ordine dei 2 mV/°C. La distanza tra BJT e sensore gioca un ruolo sulla 
stabilità del loop di controllo in quanto c'è un ritardo di propagazione del calore fra TS e TJ a causa delle 
capacità termiche dei materiali. 
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6.  Progettazione del prototipo: 
tre diversi stadi di uscita 
6.1.  Gli stadi di uscita 
 
Chiudendo opportunamente degli interruttori inseriti nello stadio di uscita Quad-Complementary si 
possono ottenere, a partire da questa topologia, le altre due, in quando lo stadio Quad-C risulta essere la 
composizione di uno stadio EF e di uno CFP. 
 
Figura 6.1: tre diversi stadi di uscita. 
Chiudendo J1 e J4 si cortocircuitano le resistenze in serie ai collettori dei transistor driver e vengono così 
esclusi dalla conduzione i finali Q3  e Q4, ottenendo lo stadio Emitter-Follower. 
Chiudendo J2 e J3 si cortocircuitano invece le resistenze in serie agli emettitori dei transistor driver, 
escludendo ora i finali Q5  e Q6, ottenendo in questo caso lo stadio Complementary Feedback Pair. 
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Lasciando aperti tutti gli interruttori si permette a tutti i transistor finali di entrare in conduzione, 
ottenendo la configurazione Quad-Complementary. 
Si vuole costruire un ottenere una potenza di uscita di circa 20W su 8Ω, e si ottiene: 
  ( )
2
max
2 L
V
P
R
=  
  max 2 17,89 V P R V = × =  
  2,24
max
max
L
V
I A
R
= =  
Scelta della resistenza R 
La resistenza R deve garantire la polarizzazione del transistor driver ad un guadagno adeguato, a tutte le 
correnti di funzionamento del driver. Osservando le curve di guadagno di figura 6.2, si impone il 
funzionamento dove il guadagno risulta essere più piatto, o al limite crescente, per ovviare al sensibile 
effetto Early. All’aumentare della corrente di collettore, infatti, diminuisce la tensione collettore-emettitore 
ed il guadagno cala sensibilmente. Facendo lavorare il transistor ad un guadagno crescente al crescere della 
corrente di collettore, si prevede di ottenere un guadagno regolare per tutte le correnti di collettore. 
Trascurando in prima approssimazione la corrente di base del driver, si calcolano le correnti nei 
componenti dello stadio finale
[9]: 
 
,
, ,
0, 0,
1
1
C fin
max C fin C fin
fin fin
I
I I I
b b
 
= + = +    
 
 
 
,
0, , ,
0,
50     2,196  ,       44 
1,02
C fin out
fin C fin B fin
fin
I I
I A I mA b
b
= ® = = = =  
La corrente di collettore limite per il transistor driver dovrebbe essere limitata quando il suo guadagno 
inizia a calare. Analizzando i datasheet dei componenti BD139 e BD140
[10], si ottiene, con R=100Ω, una zona 
di funzionamento da 6,5 a 54 mA, ed il guadagno risulta essere poco variabile. 
 
,
, , 54 
BE fin
C drv B fin
V
I I mA
R
= + =  
Dove  , 1 BE fin V V =  appartiene al tipo PNP, poiché superiore rispetto all’NPN. 
Dallo schema si nota l’inserimento dei condensatori C8 e C9 sulle linee di alimentazione per limitare 
l’insorgere di perdite di linea, poiché si prevede che l’alimentatore sia collocato a qualche metro dalla 
scheda. 
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Figura 6.2: Guadagno in corrente dei transistor piloti BD139 e BD140. È indicata con la freccia 
la zona di funzionamento. 
 
6.2.  La polarizzazione 
 
Dopo lo studio effettuato sui vari circuiti di polarizzazione, si opta per l’uso in questo prototipo del 
moltiplicatore di VBE bufferizzato. Esso ha il vantaggio di una bassa resistenza di uscita al prezzo di pochi 
componenti. Dato che le tensioni di polarizzazione variano da topologia a topologia, si sostituisce una 
resistenza fissa con una variabile in modo da poter variare la tensione di polarizzazione. 
Si impone il passaggio di una corrente di 5mA, valore tipico della corrente del VAS negli amplificatori audio. 
 
 
Figura 6.3: VBE multiplier con buffer di corrente (versione “compound”). 
Vbias
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1
2
1 bias BE
R
V V
R
 
= +  
 
 
Dato che la polarizzazione deve creare una tensione pari a 2 oppure 4 VBE, dalla formula deve risultare: 
1
2
1
R
R
=  per lo stadio CFP ed 
1
2
3
R
R
=  per EF e Quad-C. Si prevede di usare una resistenza R1 diversa per ogni 
topologia di stadio finale,  in modo da mantenere l’informazione della polarizzazione; con R2=470Ω si userà 
un trimmer da 1kΩ per lo stadio CFP e due trimmer da 2,2kΩ rispettivamente per gli stadi EF e Quad-C. 
Il transistor T7 fa da sensore di temperatura, creando così controllo della VBE dei transistor dello stadio 
finale in funzione della temperatura. 
 
Figura 6.4: VBE multiplier inserito in uno specchio di corrente simmetrico. 
Il moltiplicatore di VBE dà il meglio delle sue prestazioni se percorso da una corrente costante. 
Si pensa allora di inserirlo in uno dei due rami di uno specchio di corrente in modo da riflettere nel 
moltiplicatore una corrente fissata. Lo specchio, comportandosi come un generatore di corrente nel ramo 
del VBE-multiplier, presenta una resistenza dinamica elevatissima e può essere considerato come un circuito 
ininfluente per un segnale che arriva allo stadio finale. Per rispettare la simmetria si implementano due 
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specchi identici, collegati alle rispettive linee di alimentazione, e si usa un’unica resistenza per imporre la 
corrente di riferimento.  
 
Si noti la presenza delle resistenze di degenerazione R6-R9, necessarie per attenuare le diversità delle 
caratteristiche dei transistor dello stesso tipo. Esse aumentano anche sensibilmente la resistenza di uscita 
dello specchio. Ponendo su queste resistenze  una caduta di tensione paragonabile con la VBE dei transistor 
si ottiene, con una corrente di 5mA
[11]: 
 
4 5 6 7
0,65
130
5
V
R R R R
mA
= = = = = Ω  ￿ valore commerciale più prossimo = 120Ω 
Si sceglie di usare per lo secchio di corrente, vista la quantità abbondante di pezzi in laboratorio, i transistor 
BC337 e BC327, rispettivamente di tipo NPN e PNP. 
Si calcola ora la tensione di alimentazione: 
5
3
, 5 , 2 17,89 5,6 10 120 0,2 1,4 20,65V CC max R max CE sat BE V V I R V V
- = + × + + = + × × + + = , 
e si sceglie, approssimando il risultato, VCC=20Vper comodità di utilizzo. 
Dato l’elevato guadagno in corrente dei transistor scelti (β0>100) e la presenza delle resistenze di 
degenerazione, si considera in prima approssimazione un rapporto di riflessione (mirror ratio) unitario, 
anche perché non è nota la tensione di Early per questi transistor. 
La resistenza che impone la corrente sul ramo di riferimento va calcolata come: 
  ( ) 4
8
2
7,5k
cc BE specchio
specchio
V V R I
R
I
- - ×
= = Ω 
Si inserisce anche un condensatore per effettuare un accoppiamento in alternata fra lo stadio finale ed il 
generatore di segnale Vg. Dato che le simulazioni hanno rivelato che la resistenza di ingresso ai piccoli 
segnali dello stadio finale non scende mai sotto i 10kΩ, si può porre, considerando infinita la resistenza 
dello specchio di corrente e trascurabile quella del moltiplicatore di VBE: 
 
F C
k
C
R X IN C m
w
6 , 1
100
10 1
> ®
W
<< ® <<  , con f=1kHz. 
 
6.3.  La regolazione del punto di lavoro 
 
Per studiare il comportamento dello stadio finale nelle varie zone della caratteristica, è necessario 
sovrapporre al segnale sinusoidale di prova una componente continua in grado di alterare il punto di lavoro 
dal valore minimo di saturazione a quello valore massimo. Si è pensato di sbilanciare lo specchio di corrente 
in modo da spostare il punto di lavoro, agendo sulla corrente di riferimento, tramite un potenziometro od  
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un trimmer. Il circuito presentato in figura 6.6 si basa su questo principio, ed in più, grazie all’inserimento di 
un amplificatore retroazionato, si provvede al controllo della tensione di uscita. 
L’amplificatore operazionale effettua il confronto fra la tensione di riferimento Vref, generata dal trimmer 
R11, e la tensione di uscita Vout, creando la tensione errore Vcomp che inietta nello specchio, tramite R10, una 
corrente di sbilanciamento. La resistenza R8 che impone la corrente di riferimento nello specchio è stata 
divisa in due parti uguali, ed è stato scelto il valore commerciale per eccesso di 3.9kΩ. 
Per quanto riguarda l’operazionale, si è scelto di usare un comunissimo TL081, amplificatore caratterizzato 
dall’avere gli ingressi a J-FET e che mostra, quindi, una resistenza di ingresso ideale (infinita). Questo sarà 
alimentato da due linee di alimentazione dedicate da ±15V. 
Figura 6.5: Schema di principio del prototipo. 
 
Figura 6.6: Inserimento dell’amplificatore operazionale per la regolazione del punto di lavoro. 
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La corrente di sbilanciamento andrà ad aumentare la corrente di base di un transistor driver, e a diminuire 
la corrente di base del driver sull’altro ramo, spostando così il punto di lavoro dello stadio finale. 
 
,
, , 54 mA
BE fin
C drv B fin
V
I I
R
= + =  
  0, , 90    600  A drv B drv I µ b = ® =  
Per il dimensionamento di R10 si deve considerare che lo specchio di corrente mostra una resistenza di 
ingresso data dal parallelo di R8 ed R9. Si calcola quindi la resistenza complessiva alla massima escursione 
dell’uscita dell’amplificatore operazionale, considerando per precauzione il valore minimo dello swing di 
tensione in uscita dichiarato nel datasheet
[12]: 
 
,
12
20k
600
swing
eq
B drv
V V
R
I µA
= = = Ω  
Questa resistenza è la somma di R10 con il parallelo di R8 ed R9. 
 
8
8 9 10   18k
2
eq
R
R R R R = ® = - = Ω  
I simboli dei piedini di ingresso invertente e non invertente sono correttamente collegati: una tensione 
positiva all’uscita dell’operazionale provocano un aumento della corrente sul ramo inferiore dello specchio 
e di conseguenza sul ramo inferiore dello stadio finale; questo porta l’uscita complessiva ad una tensione 
negativa. Complessivamente si ha inversione di segno, ed è per questo motivo che la retrazione arriva sul 
piedino non invertente e l’ingresso di riferimento su quello invertente. 
R15 e C2 formano il filtro passa-basso, necessario per non retroazionare lo stadio finale alle frequenze del 
segnale di prova. C3 forma, insieme a R14 ed all’operazionale, un derivatore, atto a portare la tensione di 
uscita al valore Vref dopo un certo tempo di transito. A transitorio ultimato: 
 
3
3 4
ref fb out
R
V V V
R R
 
= =   +  
 
Imponendo un guadagno pari a 2, si ottiene  2  out ref V V =  ed  16 17   R R = . Queste ultime sono state scelte da 
10kΩ affinché lo stadio  finale non sia aggiuntivamente caricato. 
Dalla relazione ingresso/uscita (in continua) si procede al dimensionamento del potenziometro. Utilizzando 
le linee di alimentazione dell’operazionale, si inseriscono dei resistori in modo da ripartire la tensione ed 
ottenere la massima escursione di tensione in corrispondenza della massima rotazione del cursore del 
trimmer. 
Con  11 12 13 10k ,  2,7k   R R R = = = Ω Ω si ha: 
11
11 12 13
1   5 9,74 pot
R
V V V
R R R
= =
+ +
, sufficienti per avere la 
saturazione dell’uscita. 
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Figura 6.7: Modellizzazione del circuito complessivo. 
Si vuole effettuare lo studio in frequenza del sistema per dimensionare correttamente le capacità, visto che 
si tratta di un sistema ad anello chiuso. Per la modellizzazione si sono usati due quadripoli (figura 6.7): uno 
a transresistenza (ICVS, generatore di tensione controllato in corrente) che simula lo specchio di corrente e 
la componente continua dello stadio finale, ed uno a guadagno di tensione (VCVS , generatore di tensione 
controllato in tensione) che emula invece la componente alternativa dello stadio finale. 
Una corrente di 600µA entrante nello specchio provoca la saturazione negativa dello stadio finale, quindi la 
transresistenza del quadripolo ICVS vale: 
 
max
,
29817 V/A ICVS
B drv
V
T
I
-
= = -  
Il quadripolo VCVS rappresenta invece il guadagno AV ai piccoli segnali visto per i tre stadi in esame. 
Per lo studio in frequenza si scrivono le funzioni di trasferimento rispetto ai due segnali di ingresso, 
applicando il principio di sovrapposizione degli effetti. Si procede attivando per primo l’ingresso VREF e 
spegnendo il generatore VG ed il generatore controllato VCVS (figura 6.8). 
Vref
Vfb Vout
Vcomp
Vout1
1 Hz
Vref
0/9V
C3
1uF
C2
1uF
1kHz
Vg
-100m/100mV
+
-
+
-
Av
VCVS
+
-
ICVS
-29817 -15V
+15V
+
U1
TL081
R15
1Meg
R10+R8/2
20k
R17
10k
R16
10k
R14
1Meg89 
 
 
Figura 6.8: Applicazione del solo generatore VREF al modello. 
Si può studiare questo sistema scomponendolo in più parti con il metodo della sovrapposizione degli effetti. 
-  Blocco integratore 
 
14 3
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comp ref V V
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= -  
 
 
 
 
-  Blocco non invertente 
 
14 3
1 1
14 3 14 3
1 1
1 comp
sR C
V V V
sR C sR C
    +
= + =    
   
 
1
15 2
1
1
fb V V
sR C
=
+
 
 
Se R14=R15=R e C2=C3=C: 
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Si può ora riscrivere il sistema con uno schema a blocchi: 
Con 
8
10
1,5
2
out ICVS
comp
V T
H
R V R
-
= = »
+
 
 
La funzione di trasferimento dell’anello vale 
  ( ) 2
2
1 1
2
H sRC
G s
H RC
s
sRC H
-
= = -
+ +
×
 
La funzione di trasferimento complessiva vale: 
  ( )
1 2
2
2 2
1 1
sRC
F s
RC RC sRC s s
H H
 
    = - - =    
   + +
 
 
E corrisponde ad un filtro passa-basso del primo ordine con guadagno in continua pari a 2 e frequenza 
di taglio:           
 
2 2
t
H
f
RC p
=
×
 
+ 
- 
Vout  Vref  1
sRC
-  
-H 
1 1
2 sRC
×  
Vcomp 91 
 
 
Figura 6.9: Simulazione del sistema rispetto VREF per H = 1 e H = 2. 
La frequenza di taglio dipende dalla rete R-C usata ma anche dalla funzione H. Questa a sua volta dipende  
dalla transresistenza dello stadio finale e dalle resistenze usate per effettuare la conversione tensione-
corrente dall’uscita dell’amplificatore operazionale allo specchio di corrente. 
 
8
10 2
out ICVS
comp
V T
H
R V R
-
= =
+
 
R10 è stata dimensionata in corrispondenza del massimo swing di tensione del TL081, ma poteva essere 
scelta con un valore più piccolo, e questo incrementava la velocità dell’integratore. Una resistenza più 
piccola necessita, a parità di corrente, una tensione minore a suoi capi: diminuendo il valore di R10 è quindi 
possibile iniettare la stessa corrente di sbilaciamento nello specchio ad una tensione Vcomp inferiore. Dato 
che il condensatore C3 viene caricato a corrente costante, l’uscita dell’operazionale impiega meno tempo 
per raggiungere la variazione di tensione richiesta, e questo spiega perché diminuendo R10 si ha una 
risposta più rapida e quindi una frequenza di taglio più alta. 
Applicando un gradino all’ingresso (Vref) si ottiene un transitorio che dura: 
 
2
6 6 T RC
H
t » =  
Dato che H=1,5 si impone un tempo di salita di qualche secondo. Con R=1MΩ e C=1µF si ha  =1s ed il valore 
di tensione desiderato si porta a regime dopo circa 8s. 
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Figura 6.10: Simulazione di un gradino all’ingresso del sistema. É verificato sia  il valore del guadagno che il 
  tempo di transitorio. 
 
Si aggiunge ora il generatore di segnale e si escude il generatore della tensione di riferimento Vref (figura 
6.11).  In questo caso si ha di nuovo un blocco amplificatore non invertene fra Vfb e Vcomp; in più si ha: 
  1       Vout Vout Vg = +  
 
Figura 6.11: Applicazione del solo generatore di segnale al modello. 
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Lo schema a blocchi diventa: 
La funzione di trasferimento di questo sistema vale: 
  ( )
2
2
1 1
2
V
V
V
A sRC
G s
A H RC H s
A H sRC
= = ×
+ +
× ×
 
Che rappresenta un filtro passa-alto del primo ordine. 
Per  ( ) ,   V s G s A ® ¥ ® , come desiderato. La frequenza di taglio a -3dB vale: 
 
2 2
t V
H
f A
RC p
=
×
 
La frequenza di taglio è stata scelta per non introdurre attenuazione alla frequenza di prova delle misure, 
fissata a 1kHz 
 
 
Figura 6.12: Simulazione del sistema rispetto Vg per H=1 e H=2, con AV approssimata a 1. 
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Calcolo delle potenze 
Le potenze nello stadio finale verranno calcolate tenendo conto che con il prototipo verranno effettuate 
delle misure nei vari punti dell’escursione della tensione di uscita. È quindi necessario considerare come 
dimensionamento il caso di potenza istantanea massima, ovvero il caso in cui il componente in esame sia 
sottoposto alla potenza massima. Questa situazione si ha con la misura della resistenza di uscita, in cui lo 
stadio sarà polarizzato a 0V e verrà attraversato dalla corrente massima, con andamento sinusoidale. 
La potenza media dissipata da ciascun dispositivo dello stadio EF o CFP risulterà pari a: 
 
  , 11,2 W
4
CC max
D fin
L
V V
P
R
» =  
 
,
, 0,28 W
4
CC C drv
D drv
V I
P » =  
mentre per lo stadio Quad-C i due transistor finali lavorano in parallelo e dovranno dissipare metà di questa 
potenza ciascuno; la potenza sul driver rimane praticamente invariata. 
 
Per il calcolo della potenza sulla resistenza di stabilizzazione termica si considererà il caso di una misura alla 
massima corrente: 
 
2
max I 1,1 W
E R E P R = × =  
 
I transistor scelti per lo specchio di corrente riescono a dissipare 650mW alla temperatura ambiente di 25°C 
Nel caso più sfavorevole si ha: 
 
 
3
10 12 2 40 5 10 0,2 0,65 T T CC specchio P P V I W W
- = = × = × × = <  
 
Calcolo del dissipatore necessario per i transistor finali BD911 e BD912: 
 
150 jmax T = °C 
1,4  thJC R = °C/W 
1,6 thCH R =  °C/W (isolante + grasso di silicone) 
25 a T = °C 
* 11,2  J A thJA th T T Pd R R - = ® = °C/W 
  –  –  1   1,2 –1  ,4 –1  ,6    8,2 / thHA thJA thJC thCH R R R R C W = = = °  (valore massimo) 
 
Questo è il valore massimo di resistenza termica da garantire ad ogni transistor finale. Dato che 
lavoreranno T1, T4 per lo stadio CFP e T2,T5 per quello  EF, si possono montare tutti i finali su un unico 
dissipatore, il quale dovrà essere caratterizzato da una resistenza termica massima di 4,1°C/W. 
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Figura 6.13: Schema elettrico completo. Sono stati aggiunti i condensatori C4 – C7 sulle linee di 
  alimentazione dell’operazionale.  
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7.  Realizzazione e collaudo 
 
7.1.  Realizzazione 
 
Una volta ultimato lo schema elettrico si procede alla realizzazione del circuito. Si opta per un montaggio su 
piastra millefori, ad esclusione dello stadio finale ed alcuni componenti ad esso annessi. La piastra dovrà 
essere solidale al dissipatore e dovrà alloggiare i morsetti di alimentazione, di ingresso e di uscita. Come già 
citato, ogni configurazione dello stadio finale sarà caratterizzata dai propri ponticelli fra base ed emettitore 
ed il proprio trimmer di polarizzazione: si pensa quindi di realizzare tre diverse schedine aggiuntive, da 
connettere alla piastra principale in funzione dello stadio in uso. Per eventuali modifiche future si decide di 
implementare su tali schedine l’intera configurazione, ovvero trimmer ponticelli e resistenze R per ogni 
stadio. I transistor finali saranno avvitati al dissipatore e sarà interposto fra loro uno strato di materiale 
isolante (mica) e per diminuire la resistenza termica contenitore-dissipatore verrà il tutto lubrificato dalla 
pasta termo conduttiva (grasso di silicone). Questi transistor saranno connessi alla piastra principale 
mediante dei cavetti ed un connettore capaci di sopportare una potenza opportuna. Sul dissipatore verrà 
posizionato anche il transistor sensore del moltiplicatore di VBE T7, quindi si prevede un piccolo connettore a 
tre poli per questo componente. 
Il numero dei poli dei connettori ed loro utilizzo è riassunto nella seguente tabella: 
Nome connettore  Utilizzo  Linee usate  Numero poli totali 
J1A, J1B  Stadio finale  VCC, VEE, RE1, RE2, 4 basi   8 
J2A, J2B  Configurazioni esterne  2 piedini trimmer,  
VCC, VEE, RE1, RE2, 4 basi 
10 
J3A, J3B  T7  C, B, E  3 
J4  Carico  Vout, GND  2 
J5  Alimentazione di potenza  ±20V, GND  3 
J6  Alimentazione controllo  ±15V, GND  3 
J7  Ingresso generatore  Vin, GND  2 
 
Un disegno della disposizione dei componenti aiuta a scegliere le dimensioni della piastra millefori: si 
monterà il circuito di controllo su un rettangolo standard di dimensioni 160 x 100 mm, mentre verrano 
impiegate tre piccoli ritagli di piastra millefori per le tre configurazioni. 
Il dissipatore usato è di alluminio non annerito e ha dimensioni 747 x 225 mm, uno spessore di 6,2 mm e 10 
alette orizzontali lunghe 25,5 e spesse 2,15 mm che lo percorrono per tutta la sua lunghezza. La sua 
resistenza termica è stata stimata, osservando grafici di dissipatori simili, inferiore agli 1,5°C/W, quindi 
compatibile con le richieste del progetto; la sua massa è di 650 grammi e la sua capacità termica vale 
895 0,65 571,75  T Al C c m = × = × = J/°C 
Nelle pagine che seguono sono presentati gli schemi di collegamento delle varie parti del prototipo. 
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Figura7.2: Connessione dei dispositivi di uscita (in alto a sinistra), sensore di temperatura (in 
configurazione stadio EF (in basso a sinistra) e configurazione stadio CFP (in basso a destra).
 
 
 
 
 
 
: Connessione dei dispositivi di uscita (in alto a sinistra), sensore di temperatura (in 
configurazione stadio EF (in basso a sinistra) e configurazione stadio CFP (in basso a destra).
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: Connessione dei dispositivi di uscita (in alto a sinistra), sensore di temperatura (in alto a destra), 
configurazione stadio EF (in basso a sinistra) e configurazione stadio CFP (in basso a destra).  
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Figura 7.3: configurazione stadio Quad-
  principale(in basso): la parte di potenza è stata posizionata separatamente dalla parte di controllo.
 
 
-Complementary (in alto) e disposizione dei componenti sulla scheda
te di potenza è stata posizionata separatamente dalla parte di controllo.
 
 
one dei componenti sulla scheda 
te di potenza è stata posizionata separatamente dalla parte di controllo. 101 
 
 
7.2.   Collaudo 
 
Dopo aver ultimato la realizzazione si procede al collaudo del circuito. Questa fase deve essere svolta con la 
massima cautela in modo da non dover sostituire qualche componente per montaggio errato; un 
alimentatore con limitazione di corrente, portato lentamente a regime, dovrebbe essere sufficiente ad 
evitare danni. Si controllano con un multimetro le tensioni sulle linee di alimentazione e le polarizzazioni 
dei componenti attivi, per poi passare, per zone, al controllo di tutti i nodi del circuito.  
Una volta ultimato il controllo si effettua un primo collaudo inerente allo spostamento del punto di lavoro 
mediante la regolazione del trimmer R11.  Anziché collegare direttamente lo stadio finale al carico, si è 
preferito simulare questa situazione mediante l’inserimento di un carico equivalente sui transistor driver. 
 
Figura 7.4: collaudo della parte di controllo. I transistor finali sono stati simulati con un resistore da 330Ω. 
Dato che i transistor driver forniscono 55 mA alla tensione massima, il resistore di carico equivalente vale: 
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,
17,89
325 
55 10
L eq
c drv
Vmax
R
I
- = = = W
×
 
 
( )
,
2
max 0,96 W
L eq R
L eq
V
P
R
= =  
Con questa configurazione (figura 7.4), muovendo il trimmer, si è visto che l’uscita non riusciva a coprire 
tutta l’escursione richiesta, ma si arrestava a dei valori intermedi. Si sono controllate le tensioni al nodo di 
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feedback e all’uscita dell’amplificatore operazione, scoprendo che questo arrivava già alla saturazione. Si è 
allora effettuato un controllo approfondito sullo specchio di corrente, monitorando le tensioni, e quindi le 
correnti, sulle resistenze R4 – R7 (figura 7.5). 
 
Figura 7.5: correnti nello specchio di corrente 
Osservando il grafico si osserva che: 
·  Per effetto Early, la corrente di 4,82 mA nel ramo di riferimento viene riflessa a 5,05 mA; 
·  Una corrente di 0,71 mA iniettata dall’operazionale attraverso R10 provoca una variazione di 0,71 
mA nel ramo di riferimento ed una variazione di 0,4 mA nel ramo riflesso. 
Il primo punto mostra come l’approssimazione di R8 ed R9 per eccesso sia stata una scelta giusta: sul ramo 
riflesso scorre solamente l’1% di corrente in più imposta durante il dimensionamento. 
Per il secondo punto ci sono due considerazioni distinte da fare: l’amplificatore operazionale eroga, 
attraverso R10, ben 0,71 mA perché riesce a portare la sua uscita a ± 14V; lo specchio di corrente non 
riflette in uscita la variazione di corrente all’ingresso, in quanto introduce una attenuazione, riconducibile 
all’effetto Early presente nel ramo riflesso. Le rette IR4, IR5 ed IR6, IR7 nel caso di assenza di effetto Early 
sarebbero parallele; la loro inclinazione fa sì che esse si incrocino in due punti  esterni al grafico in 
corrispondenza di VCE,T4=VCE,T5 e VCE,T6=VCE,T7. 
Si considera lo specchio come un quadripolo attenuatore. L’attenuazione introdotta vale: 
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Si procede allora al ridimensionamento di R10, dato che lo specchio necessita di una corrente di ingresso 
maggiore. Si considera per il dimensionamento il nuovo valore di Vswing = 14V. 
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Essendo già presente un resistore da 18kΩ, si calcola il valore del resistore R10bis da inserire in parallelo: 
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Ora il punto di lavoro riesce a spostarsi fra i due livelli massimi e minimi di saturazione. 
Si collegano i transistor finali e si procede alla verifica delle tensioni nei vari punti, in particolare nelle 
situazioni di saturazione. Come carico si sono utilizzati 4 resistori da 2Ω/25W in contenitore metallico, 
connessi in serie e disposti su un dissipatore. 
             
Figura 7.6: Controllo delle tensioni alla saturazione per gli stadi EF (a sinistra) e CFP (a destra). 
Per lo stadio EF, indicato in figura 7.6 a sinsitra, si può vedere l’elevata caduta di tensione fra l’alimentatore 
ed il collettore del transistor finale, dovuta alla resistenza dei fili ed alla regolazione della tensione di 
alimentazione a vuoto, ovvero senza corrente di carico. È stata quindi effettuare la regolazione della 
tensione di alimentazione alla piena corrente di carico per il resto delle misure. Per ultimo, si osservi la 
bassissima tensione di saturazione del BC327, in accordo con quanto dichiarato nel datasheet del 
componente. 
Un collaudo aggiuntivo deve essere effettuato per lo stadio Quad-Complementary: con una pinza 
amperometrica si monitorano le correnti sui singoli transistor in modo da verificarne la conduzione; se 
qualche transistor finale non fosse attivo, lo stadio assumerebbe una delle altre due configurazioni, e 
questo non sarebbe visibile osservando solamente la tensione sul carico. 
Si passa ora all’applicazione del segnale di ingresso, monitorando il tutto con un oscilloscopio. Il trimmer di 
polarizzazione è ancora lasciato al minimo per non avere correnti di riposo e verificare la presenza visibile di  
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distorsione di incrocio. Quel che si è notato collegando il generatore di segnale è che la forma d’onda di 
uscita presentava una componente aggiuntiva ad alta frequenza , causata dall’oscillazione spontanea dello 
stadio finale. Questa oscillazione inaspettata , di frequenza dagli 8 ai 30
era dovuta a più cause: 
Figura 7.7: Misura delle correnti sui transistor finali dello stadio Quad
 
·  Collegamenti lunghi, e quindi induttivi, nel percorso di collettore dei transistor finali
·  Diafonia fra i collegamenti della scheda di configurazione
·  Capacità parassite nei componenti attivi
·  Impedenza di uscita induttiva dello stadio driver
L’impedenza di uscita di un comune inseguitore sale al crescere della frequenza, poiché il guadagno in 
corrente β0 cala all’aumentare della frequenza:
 
f ®¥
Se l’impedenza sale all’aumentare della frequenza, essa è di tipo induttivo.
Considerando le capacità parassite CBC dei transistor finali, i componenti reattivi possono essere individuati 
e lo schema ricondotto ad un oscillatore classico, quello di Hartley.
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uscita presentava una componente aggiuntiva ad alta frequenza , causata dall’oscillazione spontanea dello 
stadio finale. Questa oscillazione inaspettata , di frequenza dagli 8 ai 30 MHz, in funzione dello stadio usato, 
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Figura 7.8: Trasformazione dell’inseguitore in impedenza induttiva ed identificazione dell’oscillatore. 
 
Per via sperimentale, si sono bloccate le oscillazioni inserendo delle celle R-C passa-basso sulle basi dei 
quattro transistor finali (figura 7.9), imponendo la frequenza di taglio di questi filtri oltre la banda audio. Il 
resistore in serie alle basi è stato scelto per avere una caduta di tensione non superiore al 10% rispetto alla 
tensione base-emettitore dei transistor finali. 
 
Figura 7.9: Stadio finale modificato per bloccare le oscillazioni parassite. 
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Figura 7.10: Circuito realizzato sotto test. 
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8.  Misure sul prototipo e verifica 
tramite modello ai piccoli segnali 
 
In questo capitolo verranno esposti i risultati delle misure di guadagno, resistenza di ingresso e di uscita 
delle tre configurazioni dello stadio finale. Per prima cosa si effettua una ricerca della polarizzazione 
ottimale, osservando la finestra della curva di guadagno corrispondente alla zona di crossover, e agendo sul 
trimmer R1per regolare la corrente di riposo. Una volta completata questa fase si passa alla spazzolata 
complessiva del guadagno e della resistenza di ingresso. Per queste prove si è usato un segnale di ingresso 
sinusoidale a 1kHz di frequenza e 100mV di ampiezza; l’oscilloscopio è stato impostato per le misure di 
tensione RMS su un numero intero di periodi, per minimizzare la misura di componenti armoniche. Il valore 
efficace è infatti definito come: 
2
,
0
1
T
out eff out V v dt
T
= ∫ ,   
2 3 4
1 2 3 4           out in in in in v c v c v c v c v = + + + +¼ 
Le componenti armoniche in uscita dall’amplificatore, già di ampiezza ridotta, vengono elevate al quadrato 
con il calcolo del valore efficace e quindi rese trascurabili rispetto al segnale di ingresso. 
Per la misura della resistenza di uscita si farà uso di un amplificatore esterno atto ad iniettare corrente al 
morsetto di uscita dello stadio finale. 
Contemporaneamente alla fase di misura si cerca di prevedere il comportamento del circuito tramite calcoli 
sul modello equivalente ai piccoli segnali. Per questo lavoro si useranno i parametri dei componenti attivi 
(β0, gm, rπ) in funzione della loro corrente di collettore. Si cercherà inoltre di trovare un modello attendibile 
per i transistor finali, dato che le alte correnti in gioco pongono un limite all’uso del modello semplificato. 
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8.1.  Schemi di collegamento e formule 
·  Misura del guadagno 
Questa misura prevede una prima fase di ricerca della corrente di riposo ottimale: si effettua una pre-
polarizzazione dello stadio finale alla corrente ottimale ottenuta con le simulazioni. Si procede quindi con la 
stesura del grafico del guadagno per la sola finestra di incrocio e si aggiusta, se necessario, la corrente di 
riposo. 
2
1
CH
V
CH
V
A
V
=  
 
Una volta stabilita la polarizzazione ottimale si prosegue con la spazzolata completa, coprendo per punti, 
tutta l’escursione del punto di lavoro all’uscita. Per questa misura e per quella di resistenza di ingresso si 
sono compiuti incrementi del punto di lavoro di 1V, riducendo il passo nei pressi del crossover. 
Durante la prima misura di guadagno si sono ottenuti dei risultati poco attendibili, causati da un rumore 
additivo generato dallo specchio di corrente. Lo specchio infatti ha un elevato guadagno e lo spostamento 
casuale del punto di lavoro, anche se di piccola ampiezza, falsava le già piccole variazioni di guadagno dello 
stadio finale, rendendo impossibile la stesura di un grafico accettabile. Dopo aver stimato la banda di tale 
rumore da 0 a 50 Hz si è messa in atto la velocizzazione della risposta dell’amplificatore operazionale, 
spostando il polo una decade più in alto, e l’applicazione di un filtro passa-alto a 50Hz all’uscita 
dell’amplificatore, rilevando il segnale all’uscita del filtro. Questo doppio intervento limita da una parte lo 
spostamento del punto di lavoro a dall’altra il pericolo che le variazioni vengano rilevate dallo strumento. 
 
 
Figura 8.1: Collegamento degli strumenti per la misura del guadagno (sopra); aggiunta del filtro passa alto 
  in uscita per bloccare il rumore a bassa frequenza. 109 
 
·  Misura di resistenza di ingresso 
Per la misura della resistenza di ingresso si è monitorata la corrente e la tensione di ingresso con l’ausilio di 
una resistenza di shunt in serie all’ingresso, collocata direttamente sulla piastra millefori. 
 
Figura 8.2: Collegamento degli strumenti per la misura della resistenza di ingresso. 
 
La resistenza di shunt è stata scelta osservando l’ampia gamma di valori che la resistenza di ingresso copre 
nelle varie tipologie di stadi: 
  , , 150 10 38,7 39 shunt in MAX in MIN R R R k k k k = × = W× W = W ® W  
Per garantire la massima precisione della misura questa resistenza è stata misurata con un multimetro.  
Rshunt = 39,21kΩ 
Dato che il rapporto fra le tensioni è  2 1
in
CH CH
shunt in
R
V V
R R
=
+
, la resistenza di ingresso dello stadio risulta: 
 
2
1 2
CH
in shunt
CH CH
V
R R
V V
=
-
 
Dato che Rin ed Rshunt formano un partitore, si è raddoppiata l’ampiezza del generatore di ingresso, 
portandola da 100mV a 200mV, in modo da avere mediamente 100mV all’ingresso dell’amplificatore. Dato 
che le tensioni di interesse sono VCH2 e VCH1-VCH2, si sono sfruttate le funzioni matematiche dell’oscilloscopio 
digitale, impostando il calcolo della differenza delle tensioni ed ottenendone il valore RMS, in modo da 
risparmiare ulteriori calcoli. 
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·  Misura di resistenza di uscita 
La misura di resistenza di uscita è stata effettuata applicando all’uscita dello stadio finale una sorgente di 
corrente formata da un generatore di funzioni, un amplificatore di potenza ed una resistenza di 
conversione V/I. Per comodità è stata usata la resistenza di carico da 8Ω. 
 
Fig. 8.3: Schema collegamento per la misura della resistenza di uscita. 
Per visualizzare la resistenza di uscita si è usato l’oscilloscopio in modalità X-Y, tracciando in X la corrente, 
praticamente proporzionale alla tensione di uscita dell’amplificatore, e in Y la tensione rilevata al 
connettore di uscita. Alla semionda positiva della corrente è associata la conduzione del ramo inferiore, 
viceversa per la semionda negativa. 
 
Fig. 8.4: Visualizzazione delle correnti associate ai rami dell’amplificatore. 
La misura di resistenza di uscita consiste in una fotografia della curva visualizzata in X-Y ed in una successiva 
fase di elaborazione grafica, dove si determina la pendenza di tale curva alle varie correnti. 
    
8.2.  Risultati delle misure
·  Emitter Follower 
La curva di guadagno è stata ottenuta senza ritoccare il trimmer di regolazione dopo la prima pre
polarizzazione dello stadio alla corrente 
Si è scelto di non aumentare la corrente di polarizzazione in modo da non scostare ulteriormente il picco di 
guadagno rispetto ai valori negativi, sebbene 
In corrispondenza del minimo di guadagno si ha un punto di minimo di resistenza di ingresso imprevisto. 
Agli estremi la resistenza più bassa si ha nel ramo negativo, esattamente come per il guadagno. Si 
forte asimmetria fra la resistenza di ingresso del ramo superiore e quella del ramo inferiore.
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Risultati delle misure 
La curva di guadagno è stata ottenuta senza ritoccare il trimmer di regolazione dopo la prima pre
zione dello stadio alla corrente Ibias= 125,9 mA, alla quale corrisponde la tensione 
Si è scelto di non aumentare la corrente di polarizzazione in modo da non scostare ulteriormente il picco di 
guadagno rispetto ai valori negativi, sebbene lo stadio presenti un minimo di guadagno evidente.
In corrispondenza del minimo di guadagno si ha un punto di minimo di resistenza di ingresso imprevisto. 
Agli estremi la resistenza più bassa si ha nel ramo negativo, esattamente come per il guadagno. Si 
forte asimmetria fra la resistenza di ingresso del ramo superiore e quella del ramo inferiore.
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La curva di guadagno è stata ottenuta senza ritoccare il trimmer di regolazione dopo la prima pre-
, alla quale corrisponde la tensione Vbias = 2,642V. 
Si è scelto di non aumentare la corrente di polarizzazione in modo da non scostare ulteriormente il picco di 
lo stadio presenti un minimo di guadagno evidente. 
 
In corrispondenza del minimo di guadagno si ha un punto di minimo di resistenza di ingresso imprevisto. 
Agli estremi la resistenza più bassa si ha nel ramo negativo, esattamente come per il guadagno. Si noti la 
forte asimmetria fra la resistenza di ingresso del ramo superiore e quella del ramo inferiore. 
1,5 2 2,5
1,5 2 2,5 
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EF - Resistenza di uscita 
 
Figura 8.7: Grafico corrente – tensione all’uscita dello stadio EF. 
La derivata di questa curva dà la resistenza di uscita dello stadio, in funzione della corrente fornita. Si noti 
che la pendenza di tale curva varia: al centro è meno inclinata, perché i due rami sono dinamicamente in 
parallelo, mentre all’esterno la pendenza si stabilizza ad un valore costante. La pendenza raggiunge un 
massimo in un punto del semipiano di sinistra, ovvero in un’area di conduzione del ramo superiore: è 
confermato quindi che la resistenza di uscita è minima laddove il guadagno è massimo, e viceversa massima 
dove il guadagno è minimo. 
Si può valutare numericamente il valore di resistenza 
di uscita nei vari punti: 
ROUT(-2A) = 0,35 Ω 
ROUT(-0,5A) = 0,44 Ω 
ROUT(0A) = 0,32 Ω 
ROUT(+0,5A) = 0,49 Ω 
ROUT(+2A) = 0,395 Ω 
ΔROUT(MAX) = 0,17 Ω       
Figura 8.8: Misura della resistenza di uscita dello 
  stadio EF alle correnti di ± 2 A. 
Figura 8.9: Misura della resistenza di uscita dello stadio EF alle correnti di 0 e  ± 0,5 A.
 
·  Complementary feedback pair
Sono riportati sullo stesso grafico tre diverse situazioni di polarizzazione dello stadio CFP.
La prima, a 76mA di corrente di riposo (a cui corrisponde una tensione V
1,294 V) è una situazione di polarizzazione in classe AB: si noti come la duplicazione del guadagno generi 
una zona piatta orizzontale.  
La seconda, a 45,5mA (VBIAS = 1,28 V) non mostra più la zona piatta ma la curva non scende 
sufficientemente sotto il valore di guadagno medio dei due rami.
La terza, a 38mA (VBIAS = 1,274 V) si può considerare accettabile come polarizzazione ottimale. 
 
0,958
0,96
0,962
0,964
0,966
0,968
0,97
0,972
0,974
0,976
0,978
-3 -2
G
u
a
d
a
g
n
o
Ricerca della polarizzazione ottimale
 
Misura della resistenza di uscita dello stadio EF alle correnti di 0 e  ± 0,5 A.
Complementary feedback pair 
Sono riportati sullo stesso grafico tre diverse situazioni di polarizzazione dello stadio CFP.
a 76mA di corrente di riposo (a cui corrisponde una tensione VBIAS ai capi dei transistor piloti di 
1,294 V) è una situazione di polarizzazione in classe AB: si noti come la duplicazione del guadagno generi 
= 1,28 V) non mostra più la zona piatta ma la curva non scende 
sufficientemente sotto il valore di guadagno medio dei due rami. 
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Misura della resistenza di uscita dello stadio EF alle correnti di 0 e  ± 0,5 A. 
 
Sono riportati sullo stesso grafico tre diverse situazioni di polarizzazione dello stadio CFP. 
ai capi dei transistor piloti di 
1,294 V) è una situazione di polarizzazione in classe AB: si noti come la duplicazione del guadagno generi 
= 1,28 V) non mostra più la zona piatta ma la curva non scende 
= 1,274 V) si può considerare accettabile come polarizzazione ottimale.  
3
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Lo stadio presenta, come previsto, un andamento abbastanza regolare al di fuori della zona di crossover. 
Confrontando questo grafico con quello dello stadio precedente si nota che i guadagni calano visibilmente 
in corrispondenza del ramo alimentato dal transistor finale di 
topologie presentano un guadagno, anche se in misura differente, crescente al crescere della corrente di 
uscita.  
Come previsto, la resistenza di ingresso di questo stadio soffre di un vistoso calo al centro, 
passaggio di conduzione-spegnimento dei rami nella zona di crossover. Confrontando il grafico con quello 
dello stadio precedente si può notare che in entrambi i casi al
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CFP -
, come previsto, un andamento abbastanza regolare al di fuori della zona di crossover. 
Confrontando questo grafico con quello dello stadio precedente si nota che i guadagni calano visibilmente 
in corrispondenza del ramo alimentato dal transistor finale di tipo PNP, mentre per il tipo NPN entrambe le 
topologie presentano un guadagno, anche se in misura differente, crescente al crescere della corrente di 
Come previsto, la resistenza di ingresso di questo stadio soffre di un vistoso calo al centro, 
spegnimento dei rami nella zona di crossover. Confrontando il grafico con quello 
dello stadio precedente si può notare che in entrambi i casi al transistor finale PNP è associato il ramo 
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, come previsto, un andamento abbastanza regolare al di fuori della zona di crossover. 
Confrontando questo grafico con quello dello stadio precedente si nota che i guadagni calano visibilmente 
tipo PNP, mentre per il tipo NPN entrambe le 
topologie presentano un guadagno, anche se in misura differente, crescente al crescere della corrente di 
 
Come previsto, la resistenza di ingresso di questo stadio soffre di un vistoso calo al centro, dovuto al brusco 
spegnimento dei rami nella zona di crossover. Confrontando il grafico con quello 
transistor finale PNP è associato il ramo 
1,5 2 2,5
1,5 2 2,5115 
 
caratterizzato dalla resistenza di ingresso più elevata e con una più alta variazione dal suo valore massimo 
al suo valore minimo. 
CFP – Resistenza di uscita 
 
Figura 8.13: Grafico corrente – tensione all’uscita dello stadio CFP. 
Anche in questo caso è confermato il fatto che la resistenza di uscita rispecchia, in modo inverso, 
l’andamento del guadagno. Qui con lo stadio CFP si ha un guadagno elevato e poco variabile: di 
conseguenza la sua resistenza di uscita risulta piccola ed abbastanza regolare. Nella zona di cross-over è 
visibile l’ondulazione di crecita-calo-crescita della pendenza. Per la misura alle basse correnti si è preferito 
effettuare una misura nel tempo utilizzando un onda triangolare, la quale produce un incremento lineare 
della corrente nel tempo (Figura 8.15). 
La stima della resistenza, ottenuta valutando la curva rilevata risulta: 
ROUT(-2A) = 0,243 Ω 
ROUT(-0,5A) = 0,281 Ω 
ROUT(0A) = 0,15 Ω 
ROUT(+0,5A) = 0,259 Ω 
ROUT(+2A) = 0,248 Ω 
ΔROUT(MAX) = 0,131Ω  
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Figura 8.14: Misura della resistenza di uscita dello stadio CFP alle correnti di ± 2 A. 
 
 
   
Figura 8.15: Misura della resistenza di uscita dello stadio CFP alle correnti di 0 e ± 0,1 A. 
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·  Quad-Complementary 
 
Anche per questa configurazione si sono effettuate più misurazioni per trovare il giusto punto di 
polarizzazione. 
Con la curva più in alto (IBIAS=160mA, VBIAS=2,592V) lo stadio finale è leggermente sovra polarizzato. 
La curva sottostante invece mostra una sottopolarizzazione (IBIAS=80mA, VBIAS=2,533V). 
La curva centrale si è mostrata la migliore in termini di scostamento massimo del guadagno lungo tutta la 
caratteristica (IBIAS=114mA, VBIAS=2,570). 
Si noti che per ogni 40mA di incremento della corrente di polarizzazione, la zona di duplicazione sale di circa 
5 centesimi. 
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L’andamento del guadagno dello stadio a quartetto complementare rispecchia quello dello stadio ad 
inseguitore classico per quanto riguarda il punto di minimo. Tuttavia non è presente il calo agli estremi 
poiché vi sono due transistor che lavorano in parallelo, il loro guadagno non raggiunge il massimo a quelle 
correnti di uscita e quindi si vede solo il tratto di crescita.
Quest’ultima misura mostra uno dei punti forti di questo stadio: la resistenza di ingresso, oltre che 
presentarsi superiore numericamente, è poco variabile ed altamente simmetrica nei due rami.
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L’andamento del guadagno dello stadio a quartetto complementare rispecchia quello dello stadio ad 
per quanto riguarda il punto di minimo. Tuttavia non è presente il calo agli estremi 
poiché vi sono due transistor che lavorano in parallelo, il loro guadagno non raggiunge il massimo a quelle 
correnti di uscita e quindi si vede solo il tratto di crescita. 
Quest’ultima misura mostra uno dei punti forti di questo stadio: la resistenza di ingresso, oltre che 
presentarsi superiore numericamente, è poco variabile ed altamente simmetrica nei due rami.
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L’andamento del guadagno dello stadio a quartetto complementare rispecchia quello dello stadio ad 
per quanto riguarda il punto di minimo. Tuttavia non è presente il calo agli estremi 
poiché vi sono due transistor che lavorano in parallelo, il loro guadagno non raggiunge il massimo a quelle 
 
Quest’ultima misura mostra uno dei punti forti di questo stadio: la resistenza di ingresso, oltre che 
presentarsi superiore numericamente, è poco variabile ed altamente simmetrica nei due rami. 
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QUAD-C  – Resistenza di uscita 
 
Figura 8.19: Grafico corrente – tensione all’uscita dello stadio QUAD-C. 
Lo stadio Quad-Complementary ha sempre dimostrato di avere caratteristiche intermedie fra lo stadio EF e 
lo stadio CFP, e questo vale anche per la sua resistenza di uscita. La sua variazione è più simile a quella dello 
stadio EF, poiché simili sono le loro curve di guadagno; il Quad-C tuttavia mostra in queste misure la 
migliore linearità, ovvero la minore variazione della resistenza di uscita. 
Tracciando le tangenti al grafico risulta: 
ROUT(-2A) = 0,288 Ω 
ROUT(-0,5A) = 0,289 Ω 
ROUT(0A) = 0,247 Ω 
ROUT(+0,5A) = 0,375 Ω 
ROUT(+2A) = 0,323 Ω 
ΔROUT(MAX) = 0,128 Ω  
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Figura 8.20: Misura della resistenza di uscita dello stadio Quad-C alle correnti di ± 2 A. 
 
 
   
Figura 8.21: Misura della resistenza di uscita dello stadio Quad-C alle correnti di 0 e ± 0,5 A. 
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8.3.  Studio di un modello attendibile per i transistor finali 
 
Come già visto dalle simulazioni, le resistenze parassite alle alte correnti non sono più trascurabili per i 
transistor finali, e questo causa una diminuzione della transconduttanza per questi dispositivi. 
Osservando la caratteristica VBE/IC esposta nel datasheet del componente, si evince che la transconduttanza 
non cresce continuamente con la legge 
25 
C
m
I
g
mV
=  ma si arresta ad un valore costante, deducibile 
osservando la pendenza della curva (assimilabile ad una retta), che nel caso del BC911 vale 
8,5 A/V. 
 
Figura 8.22: Caratteristica VBE/IC del BD911 (NPN), con VCE = 4V. 
Si apporta una prima correzione al modello ai piccoli segnali, aggiungendo in serie a rπ una resistenza 
ohmica Rb. 
 
Figura 8.23: Nuovo modello per il transistor finale. 
Si crea così un partitore di tensione che limita il guadagno in corrente visto dal piedino di base. 
Dato che rπ cala all’aumentare della corrente di collettore : 
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il guadagno in corrente tende a stabilizzarsi ad un valore costante. Risulta infatti
  c m be m be be i g v g v v = × » × =
Si può così continuare ad usare le solite relazioni per determinare g
 
c m i g vp = ×                                 
Utilizzando il β0 dal datasheet del componente ed il nuovo modello del transistor si ottiene la nuova 
caratteristica di pseudo-transconduttanza i
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il guadagno in corrente tende a stabilizzarsi ad un valore costante. Risulta infatti 
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Si può così continuare ad usare le solite relazioni per determinare gm ed rπ in funzione di I
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dal datasheet del componente ed il nuovo modello del transistor si ottiene la nuova 
tanza iC/ vBE in funzione della corrente di collettore:
 
Figura 8.24 (in alto): Pseudo-transconduttanza i
funzione della corrente di 
BD911 
 
 
 
 
 
 
Figura  8.25 (a sinistra): β0 del transistor finale
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in funzione di Ic e di β0. 
0  
dal datasheet del componente ed il nuovo modello del transistor si ottiene la nuova 
in funzione della corrente di collettore: 
 
transconduttanza iC/vBE in 
corrente di collettore per il 
del transistor finale BD911. 
2,50123 
 
Confrontando la curva ottenuta con quella dichiarata nel datasheet, si osserva che: 
·  la pseudo-transconduttanza ha un tratto crescente, per poi stabilizzarsi, come previsto a circa 8,5 
A/V. Questo valore nella zona piatta (0,4 ÷ 1,3A) è stato impostato per tentativi variando Rb fino a 
trovare il valore ottimale di 11Ω; 
·  al crescere della corrente si ha un tratto calante della caratteristica Vbe/Ic che apparentemente 
non dovrebbe comparire. 
Un’ulteriore indagine ha portato alla conferma di quest’ultimo aspetto imprevisto. Durante la spazzolata 
del punto di lavoro, per le misure di guadagno e resistenza di ingresso, si sono rilevate anche la tensione 
base-emettitore e la corrente di emettitore sui transistor finali dello stadio EF. Partendo dalla curva VBE/IE si 
ricava la sua derivata iE/vBE e si confronta il risultato con quanto ottenuto con il modello. Sebbene la 
tensione VCE non sia mantenuta constante, bensì vari con legge  8,22 CE CC C V V I = - × , e la corrente 
misurata sia quella di emettitore e non quella di collettore, i due grafici hanno lo stesso andamento e si può 
quindi considerare la modellizzazione abbastanza precisa. 
Per semplificare i calcoli manuali, si pensa di descrivere la pseudo-transconduttanza iC/vBE mediante una 
spezzata. In questo modo si inglobano gli effetti di β0 ed Rb in un unico calcolo. Si maschera così anche 
l’approssimazione β0 = βF che normalmente viene utilizzata nei calcoli. 
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Figura 8.26: Passi per la descrizione della pseudo-transconduttanza del BD911 (NPN). 
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Figura 8.27: Passi per la descrizione della pseudo-transconduttanza del BD912 (PNP). 
0
0,1
0,2
0,3
0,4
0,5
0,6
0,7
0,8
0,9
0 0,5 1 1,5 2 2,5
V
b
e
 
[
V
]
Corrente di emettitore [A]
BD912 - Caratteristica Vbe/Ie
0
5
10
15
20
25
30
35
40
0 0,5 1 1,5 2 2,5
i
c
/
v
b
e
 
[
A
/
V
]
Corrente di emettitore [A]
BD912 - ie/vbe
0
5
10
15
20
25
30
35
0 0,5 1 1,5 2 2,5
g
'
m
 
[
A
/
V
]
Corrente di collettore [A]
BD912 - pseudo-transconduttanza modellizata 
 
126 
 
8.4.  Confronto misure – calcoli 
 
Ora che è stato prodotto un modello attendibile per il transistor finale, si passa alla verifica dei risultati 
pratici con quelli ottenuti mediante il calcolo manuale. Un piccolo approfondimento merita la zona di 
funzionamento attorno al cross-over, ovvero nel punto di incrocio dove i due stadi lavorano in parallelo. 
    
Figura 8.28: Analisi del funzionamento all’incrocio. 
I due stadi si possono considerare come due amplificatori di corrente connessi in parallelo. La batteria Vbias 
mostra come il moltiplicatore di VBE possa essere inteso come un cortocircuito per il segnale proveniente 
dal generatore, e questo in pratica è stato reso possibile dall’uso di un moltiplicatore con bassa resistenza 
dinamica. Si può assumere che al crossover i due stadi si dividano la corrente di carico in parti uguali: è 
quindi ragionevole descrivere questo fatto sdoppiando la resistenza di carico in due resistenze di valore 
doppio. Applicando il principio di sovrapposizione degli effetti, ogni amplificatore è caratterizzato da: 
·  un carico pari a 16,22 Ω 
·  una resistenza di ingresso calcolata con i parametri valutati alla corrente di riposo Ibias e con il carico 
di 16,22 Ω 
·  una resistenza di uscita additiva di 0,22 Ω 
Per la valutazione della resistenza di ingresso al crossover, il generatore eroga corrente in entrambi i rami, 
quindi si tiene conto del parallelo delle loro resistenze di ingresso (figura 8.28). 
Il guadagno di tensione uscita/ingresso si calcola come per il funzionamento al singolo ramo, sostituendo il 
valore della resistenza di carico a 16,22 Ω. 
La resistenza di uscita all’incrocio và stimata come il parallelo delle resistenze di uscita ai singoli rami, 
valutate alla corrente di riposo Ibias. 
Nei grafici che seguono si considera, per i transistor finali, non un valore di β0 bensì una fascia di variabilità, 
dichiarata dal costruttore: 
  0, 0,   5,5  MAX MIN b b =  
Dove β0,MAX fa riferimento al grafico di figura 5456. 127 
 
Si sono poi considerate le resistenze dei filtri di blocco delle oscillazioni in serie alle basi dei finali, le quali 
formano insieme a rπ ed RB un partitore di tensione per vπ. 
·  Emitter Follower 
 
Il grafico mostra le due curve parallele che delimitano il range del guadagno in corrente dei transistor finali, 
e sovrapposte ad esse la curva di guadagno rilevata. Mediamente la previsione si avvicina a quanto 
misurato, ed è abbastanza fedele nella zona centrale, se si confronta la misura con la curva di β0,MIN. 
Osservando il guadagno nei due rami, si può affermante che la previsione è stata abbastanza precisa per il 
ramo inferiore, mentre è stata errata per il ramo superiore. Alle correnti negative, infatti, sono visibili le fasi 
di crescita e calo del guadagno al crescere della corrente, fasi non del tutto visibili per le correnti positive. Il 
guadagno a queste correnti cresce lentamente senza mai invertire l’andamento, situazione non prevista 
con il modello ai piccoli segnali. 
Ulteriori misurazioni hanno portato una spiegazione per questo fenomeno di continua crescita del 
guadagno: il β0 del transistor finale NPN (BD911) rimane praticamente costante per tutte le correnti di 
uscita, mentre il β0  del tipo PNP cala all’aumentare della corrente. Questi dati si scontrano con il β0 
utilizzato nel modello, il quale solca un percorso di crescita e calo, come mostrato nel grafico. 
Il fatto che con un β0 costante il guadagno continui a salire si può spiegare attraverso la transconduttanza, o 
equivalentemente con la resistenza rπ del transistor driver: all’aumentare della corrente di uscita aumenta 
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la transconduttanza e diminuisce rπ; il guadagno così aumenta, dato che tutti gli altri parametri sono 
praticamente costanti. 
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Figura 8.30: Guadagno in corrente per i transistor finali, misurato direttamente sullo stadio EF. 
Si ha anche qui  una tensione collettore-emettitore variabile in funzione della corrente di carico 
( 8,22 CE CC C V V I = - × ). 
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La resistenza di ingresso, se si osserva la fascia di previsione, è stata correttamente calcolata. Questo tipo di 
risultato però non è del tutto soddisfacente: una variabilità così alta non è accettabile per dei calcoli di 
progetto. Il modello fornisce un andamento che rispecchia quello originale, se si osservano le variazioni di 
resistenza nei due rami; fallisce però nel punto centrale a 0 ampére, dove non mostra un punto di massimo 
bensì un punto di minimo. Alla corrente di 0,26 A invece il calo di resistenza viene correttamente previsto. Il 
motivo per cui la resistenza di ingresso non viene calcolata in modo esatto sta nel fatto che, come visto con 
le simulazioni, i transistor piloti rimangono in conduzione per gran parte dell’escursione dell’uscita, 
mostrando così un assorbimento di corrente all’ingresso, e quindi una resistenza, in parallelo al ramo in 
completa conduzione. Il punto a 0 A, quindi, non è errato bensì corretto, così come lo sono i punti esterni, 
alle alte correnti, quando i driver dei rami non attivi sono completamente spenti. 
Ancora una volta, essendo la resistenza di ingresso legata al guadagno dei transistor, il ramo positivo 
mostra una resistenza pressoché costante, poiché la variabilità è dovuta alla sola componete rπ del 
transistor pilota.  
  ( ] ( ) ( ) , 2 2 01 2 01 1 [ || ) 1 1 ( || ) 1 in EF L m R R g R r R r r p p p b b = + × + + × + +  
Il ramo negativo, avendo il suo transistor finale un β0 calante al crescere della corrente, mostra l’andamento 
calante  della resistenza di ingresso man mano che la curva giunge all’estremo sinistro. 
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Si può dire che per la resistenza di uscita i risultati del modello siano state confermate dalle misure. Si ha 
una sovrapposizione pressoché esatta dei due punti esterni mentre quelli interni si avvicinano, almeno due 
su tre. Il motivo di tale distacco è riconducibile al reale andamento del guadagno, che in corrispondenza di 
quelle correnti, è inferiore rispetto al previsto, e le prestazioni in termini di resistenza di uscita sono quindi 
peggiori. Una conferma di questa teoria è il leggero scostamento del punto a +2 A, in corrispondenza del 
quale il guadagno è maggiore rispetto alle previsioni. 
La resistenza di uscita, così come pure quella di ingresso ed il guadagno, risultano essere visibilmente 
asimmetrici. 
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·  Complementary feedback pair 
 
In questo il caso il modello si scosta dal comportamento del circuito reale, che dalle misure risulta meno 
prestante del previsto. La bassa variabilità viene conferata per il ramo negativo, mentre il calo di guadagno 
del ramo positivo non emerge dal calcolo manuale. La spiegazione è riconducibile al fatto che il transistor 
PNP, ora presente nel ramo positivo, mostra un guadagno in corrente calante, quindi i prodotti  2 2   m g r p  
nella formula diminuiscono, creando una diminuzione di guadagno. 
 
2 2 01
,
2 2 01 1
[( ( || ) 1) 1]
[( ( || ) 1) 1]
L m
V CFP
L m
R g R r
A
R g R r r
p
p p
b
b
+ × +
=
+ × + +
 
Nel ramo negativo invece i fattori rimangono costanti, grazie al β0 costante del finale NPN, ed il guadagno 
ingresso/uscita cresce grazie alla diminuzione di rπ1. 
Può essere necessario dover modellare una resistenza di base anche per i transistor piloti, se si vuole 
simulare l’abbassamento complessivo del guadagno rilevato con le misure. 
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La misura di resistenza di uscita mostra che il modello fallisce nell’intorno del crossover, esattamente dove 
non erano previsti i picchi così bassi di guadagno. Per il resto si può accettare corretta la previsione, 
soprattutto per l’individuazione delle zone a maggiore variabilità (il ramo positivo). 
Se si confrontano gli estremi della curva misurata con gli estremi della curva dello stadio EF si nota che 
questi punti sono simmetrici: per il ramo contenente il finale NPN (BD911) il valore di resistenza a 2 A 
risulta 40kΩ in entrambi i casi, mentre risulta, alla stessa corrente, una resistenza di circa 20kΩ ai rami 
contenenti i finali PNP (BD912). È così verificato in pratica che questi due stadi presentano lo stesso 
comportamento visto dall’ingresso (due transistor in cascata), mentre le loro differenze sono generate dalla 
tipologia della zona di incrocio, estesa per l’emitter follower, e ristretta per lo stadio in esame. 
Sempre confrontando il grafico con la misura di resistenza di ingresso dello stadio EF, si nota che qui, 
essendo il driver del ramo non in conduzione interdetto subito dopo il crossover, la curva riesce portarsi più 
su rispetto alla curva dell’EF, proprio perché il driver interdetto non assorbe corrente all’ingresso. 
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In questo caso la resistenza di uscita è stata prevista pressochè completamente. 
Si può dire che i due valori esterni si scostano dal calcolo perché il guadagno misurato alle alte correnti 
diverge leggermente da quello ottenuto con lo studio del modello. 
Dal grafico di stima si vede come la resistenza di uscita debba essere, all’esterno del crossover, poco 
variabile. Se si osserva la caratteristica tensione-corrente ottenuta in modalità X-Y si può conferma tale 
risultato osservando che le linee si mostrano completamente dritte, e quindi prive di una variazione 
apprezzabile. 
Si conferma infine per questo stadio una simmetria della resistenza di uscita e del guadagno migliore 
rispetto allo stadio precedente, poiché gran parte dei parametri variabili dei transistor finali sono 
mascherati, per una certa quantità, dagli anelli interni di retroazione dei singoli rami. 
   
0
0,05
0,1
0,15
0,2
0,25
0,3
0,35
-3 -2 -1 0 1 2 3
R
e
s
i
s
t
e
n
z
a
 
d
i
 
u
s
c
i
t
a
 
[
Ω
]
Corrente di uscita [A]
CFP - Resistenza di uscita
misura
b0 max 
b0 min 
 
134 
 
·  Quad-Complementary 
 
Il risultato delle misure rispecchia quanto previsto dallo studio del modello, in particolare il calo del 
guadagno nella zona destra del crossover. 
La scarsa simmetria è riconducibile alla duplice causa del diverso comportamento dei transistor finali e dal 
contributo maggiore della configurazione di tipo “emitter follower” nella formula del guadagno. 
  ( )
( ) ( ) ( ( )
03 1 1 03 2 2 03
,
03 1 1 03 2 2 03 2 03 3
[ 1 ( || ) ( || ) ( 1)]
[ 1 || ) || ) ( 1 ( || ) 1
L m m
V Quad C
L m m
R g R r g R r
A
R g R r g R r R r r
p p
p p p p
b b b
b b b b
-
+ + × + × +
=
 + + × + × + + × + + 
 
La resistenza rπ2 associata al transistor finale “inseguitore”, se si osserva la pseudo-transconduttanza, è più 
elevata per il finale NPN e quindi il guadagno risulta essere minore per il ramo positivo. 
Il modello fallisce per le correnti elevate, perché non sono stati rilevati cali di guadagno. Con gli stadi 
precedenti il calo era poco visibile, ed ora grazie a questa configurazione con due transistor finali in 
parallelo, il guadagno è in continua crescita. 
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La resistenza di ingresso dello stadio a quartetto complementare risulta straordinariamente simmetrica, sia 
nel calcolo che nella realtà. Anche qui, come nello stadio ad inseguitore classico, i driver rimangono in 
conduzione per gran parte della zona al di fuori del crossover, assorbendo corrente e diminuendo la 
resistenza di ingresso. Il calcolo con il modello ai piccoli segnali mostra uno strano comportamento al 
centro, simile al calo di resistenza dello stadio CFP: questo non è altro che un punto stimato con ottima 
precisione, visto che si considerano attivi i due stadi contemporaneamente. Tutto il resto della curva risulta 
essere “un’approssimazione per eccesso”, in quanto non si simula l’assorbimento di corrente dei driver. 
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La resistenza di uscita del ramo negativo è stata prevista con buona approssimazione, quella del ramo 
positivo risulta più alta in quanto il guadagno misurato per questo ramo è inferiore rispetto a quello 
negativo. Come confermato dagli altri due stadi, la variazione di resistenza massima si ha in concomitanza 
della variazione di guadagno massima (0 – 0,5 A); specularmente la variazione minima di guadagno causa la 
minima variazione di resistenza (ROUT(-2A)=0,288Ω, ROUT(-0,5A)=0,289Ω). 
Dalle simulazioni si aspettava una resistenza di uscita più simmetrica; questo non si è visto in quanto il 
guadagno dello stadio, come già visto, precipita bruscamente attorno a +0,3A, generando un incremento 
apprezzabile di resistenza. 
 
Si può affermare infine che il metodo della misura delle pendenze, a partire dalla visualizzazione in X-Y, se 
effettuata con precisione porta a dei risultati affidabili vista la totale congruenza delle misure di resistenza 
di uscita con i risultati previsti. 
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Conclusioni 
 
Sono state analizzate tre topologie di stadi di uscita, impiegabili in amplificatori lineari per potenze da 20 W 
a 100 W, ed è stato verificato il loro funzionamento su un carico puramente resistivo alle basse frequenze. 
Rimane da studiare il loro funzionamento per carichi parzialmente reattivi su tutta la banda audio. 
Ognuno di questi tre diversi amplificatori ha mostrato i propri pregi e i propri difetti, rendendo impossibile 
una classifica finale precisa; un campo di applicazione appropriato per ogni tipologia di circuito è comunque 
visibile, in base alle caratteristiche rilevate. 
Lo stadio a inseguitore classico è stato lo stadio di riferimento per il confronto, ed ha mostrato tutte le 
debolezze che affliggono gli stadi di uscita, in particolar modo l’asimmetria dei rami dovuta all’elevato 
contributo dei transistor finali alle caratteristiche del circuito e il calo del β0 alle alte correnti di uscita. 
Usando gli stessi elementi dello stadio EF si può costruire lo stadio CFP, il quale mostra, grazie al suo anello 
di retroazione interno, un notevole miglioramento delle caratteristiche, inclusa una corrente di 
polarizzazione minore. La variazione di guadagno e di resistenza di uscita in questo stadio è notevolmente 
influenzata dal comportamento del transistor pilota; fortunatamente transistor che mostrano un’elevata 
complementarietà sono più facili da realizzare per le piccole potenze rispetto che per le alte, e si può 
ottenere così una più alta simmetria. Il punto debole di questo stadio è il calo di resistenza di ingresso al 
crossover: un adeguato dimensionamento dello stadio precedente dovrebbe essere sufficiente a 
mantenere livelli di distorsione accettabili, visto che il valore di resistenza all’incrocio è numericamente 
simile al valore di resistenza degli estremi. 
Il terzo ed ultimo stadio si presenta come la composizione delle due configurazioni precedenti e mostra 
caratteristiche intermedie per quanto riguarda il guadagno e la resistenza di uscita. L’impiego di due 
transistor finali ha come conseguenza la dilatazione della curva del guadagno su un intervallo di corrente 
maggiore, aumentando sia la larghezza della finestra di crossover, sia il valore di corrente per il quale 
avviene il calo del guadagno. Le particolarità di questa topologia sono principalmente due: la prima è che si 
sfrutta una configurazione a doppio carico del transistor pilota per avere una resistenza di ingresso elevata; 
la seconda è l’utilizzo degli stessi dispositivi di uscita nei due rami, i quali dovrebbero mostrare delle curve 
altamente simmetriche. Il guadagno, e la resistenza di uscita, mostrano tuttavia la dipendenza dalla 
componente rπ del transistor finale “inseguitore” che rende queste curve asimmetriche e simili a quelle 
dello stadio EF. 
Per quanto riguarda le previsioni di funzionamento, si può affermare che le simulazioni sono state alquanto 
ottimistiche sotto il punto di vista quantitativo mentre si è rivelata più realistica la stima dei risultati 
attraverso un modello equivalente dedicato e l’uso dei dati dei fogli tecnici. In questo modello si è mostrata 
accettabile l’approssimazione β0 = hFE come pure è risultato accettabile l’aver inglobato l’effetto Early in 
un’unica modellizzazione di g’m = f(IC), effetto visibile anche introducendo una resistenza ohmica di base 
aggiuntiva per il modello del transistor finale. 
L’uso di transistor finali il più possibile complementari comporta l’incremento della simmetria delle 
caratteristiche in tutti gli stadi esaminati; si può pensare di combinare l’effetto della retroazione locale con  
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l’uso simultaneo dei due transistor finali NPN e PNP, e di disegnare una nuova topologia che riassume così i 
vantaggi dello stadio CFP e dello stadio Quad-C. 
 
Figura 9.1: Ramo di stadio finale ibrido CFP/Quad-C. 
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